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La recherche de performances élevées (densité de puissance, efficacité, dynamique,…) a 
conduit ces dernières années à l’apparition de convertisseurs entrelacés utilisant des 
transformateurs inter-cellules.  
 
La minimisation de la taille et la réduction de pertes des transformateurs inter-cellules sont les 
objectifs principaux de cette étude. Les transformateurs inter-cellules deviennent encombrants 
à cause des fortes concentrations de flux existantes dans certaines branches du circuit 
magnétique. Dans les convertisseurs parallèles entrelacés, la séquence des phases 
d’alimentation des bobinages constitue un degré de liberté. En fonction de la topologie de 
transformateurs inter-cellules adoptée, deux procédés de permutation des phases 
d’alimentation sont proposés, visant la minimisation des flux magnétiques. Le gain obtenu en 
termes de pertes fer a été évalué théoriquement et expérimentalement. Les résultats obtenus 
valident qualitativement l’avantage de l’alimentation permutée devant l’alimentation 
classique.  
 
Enfin, la réalisation pratique d’un prototype de convertisseur de puissance utilisant des 
transformateurs inter-cellules a été abordée. Il s’agit de douze cellules permettant de réaliser 
un bras d’onduleur à douze cellules entrelacées ou la mise en opposition de deux bras à six 
cellules chacun.  
 
 
 Mots clés : 
 
- Convertisseurs parallèles entrelacés 
- Inductances 
- Transformateurs inter-cellules 
- Pertes fer 
- Alimentation standard 

















During the last years, high performance requirements (power density, efficiency, dynamic 
behavior,…) in power converters lead to the development  of interleaved converters using 
intercell transformers. Minimization of the size of intercell transformers and the reduction of 
losses that occur in such transformers are the main objectives of this study. 
 
Intercell transformers become bulky because of the existing flux hotspots in certain branches 
of the magnetic circuit. In interleaved converters, the sequence of the phase voltages applied 
to the windings is a degree of freedom. Depending on the topology of intercell transformers, 
two methods of permutation of the phase voltages are proposed, pointing at a decrease of the 
magnetic fluxes. The reduction of core losses was evaluated theoretically and experimentally. 
The results obtained confirm the advantage of the permuted supply against the standard 
supply. 
 
At last, the implementation of a power converter using intercell transformers is shown. It is 
about twelve interleaved commutation cells which allow performing a single phase voltage 
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Pourquoi l’intégration ? 
 
 L’électronique de puissance n’est pas une nouvelle discipline, mais son domaine 
d’application ne cesse de s’étendre. Il semble même que l’on se situe à une période clé qui 
correspond à un véritable sursaut de la discipline qui est en train de conquérir d’énormes 
domaines comme l’automobile ou l’aéronautique. L’accès à ces nouveaux marchés n’est 
toutefois possible qu’à condition de présenter des solutions extrêmement abouties en termes 
de rendement, de miniaturisation et de sûreté de fonctionnement, le tout devant bien sûr 
s’accompagner d’une réduction des coûts de fabrication. Vis-à-vis de tels challenges, 
l’intégration présente de nombreux atouts, mais suscite également de multiples questions. 
 
 Traditionnellement, un convertisseur statique est composé d’un agencement de 
composants élémentaires discrets (composants semi-conducteurs de puissance, condensateurs, 
composants magnétiques, circuits intégré de commande, dispositif de refroidissement, 
interconnexions). Les convertisseurs statiques occupent donc un volume significatif, 
évidement croissant avec la puissance convertie. L’assemblage de ces différents éléments 
demande une série d’opérations mécaniques et thermiques (vissage, clipsage, soudage) qui 
freinent la miniaturisation du système et l’automatisation de la production. Une approche 
radicalement différente de la conception du packaging des convertisseurs statiques semble 
aujourd’hui nécessaire [1-3]. 
 L’intégration de puissance peut être définie comme une « orientation » qui vient à la 
rencontre des exigences technologiques pour les convertisseurs statiques : 
 La réduction du volume afin de s’adapter à l’évolution des systèmes dans lesquels les 
convertisseurs sont insérés en gagnant en compacité. Citons l’exemple du domaine de 
l’automobile où la puissance du réseau électrique est augmentée avec l’installation 
d’un nombre croissant d’organes sur le véhicule, qui fait de la densité de puissance un 
paramètre de design très important. 
 L’accroissement du rendement fait partie des exigences courantes, dans la mesure où 
l’utilisation rationnelle de l’énergie est un concept actuel. Par ailleurs, via la 
thermique, le rendement a une influence directe sur le volume. 
 La fiabilité s’exprime en termes de limitation des causes de défaillances du 
convertisseur. 
 La modularité et la standardisation sont liées à la possibilité d’obtenir un convertisseur 
sous la forme d’une association de différents blocs élémentaires (bloc intégré de 
composants actifs et bloc intégré de composants passifs) et qui permettra ensuite une 
production en plus grande série. 
 La réduction des coûts peut être apportée par la fabrication collective, avec une 
conséquence directe sur le coût final de l’installation dans laquelle le convertisseur est 
inséré. 
 
Quel type d’intégration ? 
 




 Une intégration monolithique (« on chip ») concernant les dispositifs de faibles 
puissance (quelques watt) et dans laquelle l’ensemble des composants sont réalisés et 
interconnectés par des techniques de dépôt et de gravure avec une technologie de base 
« silicium », 
 Une intégration hybride (« on package ») pouvant s’appliquer à des dispositifs plus 
puissants (quelques dizaines de watt) et qui permet d’associer dans le même packaging 
divers composants grâce à l’utilisation de matériaux adéquats et de méthodes 
d’assemblage adaptées. 
Dans le cas de l’intégration hybride, la matrice d’interconnexion peut inclure des composants 
issus de l’intégration monolithique (par exemple des semi-conducteurs), d’où la 
complémentarité entre les deux types d’intégration. 
 Notre travail de thèse fait partie du projet 3DPHI (three Dimensional Power Hybrid 
Integration) qui regroupe plusieurs laboratoires de France : SATIE (Cachan), LAPLACE 
(Toulouse), AMPERE (Lyon), CIRIMAT (Toulouse), IES (Montpellier) et LAAS (Toulouse). 
Le projet 3DPHI est orienté vers l’intégration hybride avec des actions dans divers 
domaines : architectures, conception, matériaux, procédés, composants passifs… 
 
 Les modules de puissance à semi-conducteurs constituent l’exemple le plus classique 
de système intégré hybride. Selon les gammes de puissances visées, on distingue des modules 
de puissance ‘standards’ et les modules de puissance ‘intelligents’ (IPEM). 
 Les modules standards de puissance sont utilisés dans les applications de forte 
puissance (de 100A à 2000A et de 1200V à 3500V). Dans ce cas, l’intégration se 
réduit à un assemblage de « puces » semi-conductrices de puissance en parallèle. Les 
puces semi-conductrices reposent sur un substrat et leurs interconnexions sont 
réalisées par la technique de wire bonding. Cependant, la fiabilité de ces modules est 
faible car les microcâblages subissent d’importantes contraintes thermiques. Des 
progrès importants ont été réalisés sur les techniques de connexion des puces [5]. 
 Les modules de puissance intelligents sont utilisés pour des tensions supérieures à 
600V et des courants compris entre 4A et 100A. Ces modules sont réalisés en 
intégrant dans le même boîtier les semi-conducteurs de puissance avec leurs circuits 
de commande et de protection [6]. 
 
 Les avancées sur les modules de puissance concernent : l’augmentation du courant et 
de la tenue en tension, la croissance de la température de fonctionnement, l’amélioration de la 
fiabilité, la réduction de la taille et du coût [6]. 
 
Structures de composants passifs intégrés 
 
Les convertisseurs doivent inclure des filtres et des composants de stockage pour lisser 
les grandeurs de tension et de courant découpées et pour éliminer les effets des harmoniques 
indésirables. 
 Les composants passifs et les systèmes de refroidissement n’ont pas suivi la même 
évolution. Dans un convertisseur, un volume important est occupé par les composants passifs.  
Pour augmenter la densité de puissance, une intégration des composants passifs dans un 
module est nécessaire. 
 Toute inductance, tout condensateur stocke l’énergie électrique à la fois sous forme de 
champ magnétique et électrique (chaque inductance possède une capacité parasite et vice 
versa). Au lieu de concentrer toute l’attention sur la réalisation d’une inductance pure, 
pourquoi ne pas améliorer l’aspect capacitif de l’inductance, ce qui conduit finalement à un 
composant L-C résonant, intégré dans le même module. Ainsi, l’élément parasite devient une 
  11 
variable de dimensionnement du composant. Ce type de raisonnement a conduit à 
l’émergence de nouveaux composants tels que : 
  
 Inductance–capacité intégrés (composant L-C) 
Ils peuvent par exemple être réalisés à partir de noyaux planar et de deux bobinages séparés 
par une couche diélectrique. Ils forment ainsi un quadripôle contenant à la fois une inductance 
et une capacité indissociables [7]. Par un changement des connexions externes, ce composant 
peut être utilisé soit comme circuit LC résonant série, soit comme circuit LC résonant 
parallèle, soit comme filtre passe bas. De par leur nature distribuée, ces composants peuvent 
avoir des caractéristiques fréquentielles différentes de celles de composants discrets. 
 
 Inductance–capacité–transformateur intégrés (composant L-C-T) 
Dans certaines applications (convertisseurs à résonance, notamment), une lame d’air peut être 
ménagée entre les bobinages primaire et secondaire d’un transformateur afin d’augmenter 
l’inductance de fuites. Des matériaux diélectriques peuvent sous certaines conditions être 
insérés dans cet espace afin de créer par exemple un condensateur de résonance. Les 
bobinages peuvent alors se comporter comme deux circuits résonant au primaire et au 
secondaire d’un transformateur [8].  
 
 Inductance–Inductance–capacité–transformateur intégrés (Composant L-L-C-T) 
Par rapport à la structure précédente, dans ce composant le noyau comporte un entrefer qui 
permet d’imposer l’inductance magnétisante du composant [9].  
L’amélioration des technologies de réalisation a conduit à une augmentation de la densité de 
puissance des composants L-L-C-T [10]. 
 Actuellement, les composants planars associés à des structures multi-couches 
constituent l’approche la plus utilisée pour intégrer les fonctions énoncées ci-dessus. 
Toutefois la réalisation d’un composant L-C-T avec un circuit magnétique en pot pour un 
convertisseur PFC série résonant est également présentée en [11]. 
 
Les bénéfices de toutes ces structures intégrées sont les suivantes [12] : 
- la simplification des connexions électriques, ce qui permet d’améliorer le 
comportement CEM du convertisseur, 
- la modularité, 
- la compacité, 
- la fabrication en un nombre réduit d’étapes. 
 
 Une autre manière d’intégrer les composants passifs est l’utilisation de composants 
magnétiques intégrés. Cette approche est basée sur l’utilisation d’un seul noyau magnétique 
pour la réalisation de plusieurs composants magnétiques (inductance, transformateur). Dans la 
littérature, cette technique a été abordée pour différentes topologies de convertisseurs DC/DC 
(Forward, hacheur de Cuk). Elle permet de réduire le nombre de composants, et d’annuler les 
ondulations du flux commun, ce qui mène à une réduction des pertes fer totales [13] [14]. 
 L’impact des composants passifs ne se mesure pas uniquement par leur propre 
volume, mais aussi par leur disposition qui ne facilite pas forcément le refroidissement. Dans 
la plupart des convertisseurs, seulement 55% du volume disponible est utilisé [15]. Un 
réarrangement des composants peut être envisagé afin d’augmenter la densité de puissance. 
Du point de vue thermique, la présence de composants de tailles et de formes très diverses 
rend problématique la circulation de l’air et peut conduire à des échauffements localisés sur 




 En ce qui concerne le système de refroidissement, dans une structure classique de 
convertisseur, les composants actifs se retrouvent en contact direct avec un dissipateur. Les 
composants passifs, caractérisés par des densités de pertes moins importantes, utilisent des 
méthodes différentes d’évacuation de chaleur (convection, radiation). Ce type de construction 
devient alors très encombrant. L’idée de dissipateur intégré est présentée comme une solution 
à ce problème [16]. Les composants actifs et passifs sont en contact direct sur un même 
dissipateur (un dissipateur avec plusieurs « fenêtres », chaque fenêtre va loger un composant 
passif, les composants actifs sont placés sur la base « inférieure » du radiateur), le principal 
phénomène d’évacuation de chaleur étant la conduction thermique. 
 
Convertisseur du futur 
 
 En s’appuyant sur l’état actuel du packaging, des projections sur le convertisseur du 
futur ont été faites [16] [17]. Il s’agit d’un seul module (boîtier) contenant l’ensemble des 
composants du convertisseur et monté sur un dissipateur Dans cette structure, les composants 
passifs sont implémentés avec les technologies spécifiques à l’intégration électromagnétique. 
Les composants actifs sont réalisés avec des technologies similaires aux modules de puissance 
actifs existants actuellement. La fonction refroidissement de ce module est optimisée et elle 
doit assurer que la température maximale des composants n’est pas dépassée. Des fonctions 
de commande et de diagnostic sont implémentées à l’intérieur du module.  
 Sous cette forme, le convertisseur tire profit d’une forte compacité et il représente un 
grand défi de l’électronique de puissance. Pour arriver à un tel « produit », il apparaît 
nécessaire d’atteindre le niveau d’intégration maximal par chaque composant du 
convertisseur. Le niveau d’intégration maximal n’a pas une définition, mais il tient compte de 
la maturité des technologies et de la pertinence des modèles et des règles de conception. 
Actuellement, les composants passifs et les refroidisseurs se retrouvent sur le niveau le plus 
bas d’intégration.  
 
Quelle architecture de convertisseur convient mieux à l’intégration hybride? 
 
 Les convertisseurs multiniveaux présentent des avantages qui peuvent répondre à 
certains objectifs de l’intégration : 
- une augmentation du nombre de niveaux disponibles à la sortie du convertisseur, 
permettant de réduire l’amplitude des fronts de la tension découpée et de l’ondulation 
résiduelle du courant, 
- une augmentation de la fréquence apparente du courant ou de la tension en sortie, ce 
qui va réduire le filtre de sortie. 
Parmi les structures de convertisseurs multiniveaux, les topologies à cellules imbriquées 
présentent l’avantage de pouvoir être directement généralisées au niveau topologique et au 
niveau commande [18]. En fonction de l’association des cellules de commutation, deux 
topologies sont distinguées : les convertisseurs multicellulaires série et les convertisseurs 
multicellulaires parallèles. 
- Les convertisseurs multicellulaires série sont destinés principalement à des 
applications très haute tension. Ces convertisseurs sont caractérisés par des niveaux 
d’énergie stockée différents à l’entrée de chaque cellule [19]. Ils nécessitent 
l’isolement des circuits drivers de chaque semi-conducteur de puissance [20]. 
- Les convertisseurs multicellulaires parallèle sont utilisés dans le domaine des forts 
courants. En cas d’équilibre des courants de phase, ils sont caractérisés par des 
niveaux d’énergie stockée identiques dans chaque cellule de commutation [21]. Alors, 
l’identité de chaque cellule est très intéressante du point de vue modularité. 
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 A partir de ces constats associés à l’essor des applications faible tension forts courants 
(par exemple Voltage Regulator Module, Uninterruptible Power Supply, Pile à combustible, 





 Une méthode d’interconnexion des cellules de commutation dans les convertisseurs 
multicellulaires parallèles est l’utilisation des transformateurs inter-cellules. Dans tel système, 
les pertes constituent la source principale d’échauffement. En réduisant les pertes sans ajouter 
aucun dispositif supplémentaire, la densité de puissance du convertisseur sera augmentée. 
L’objectif de cette thèse est de montrer comment les pertes fer dans les transformateurs inter-
cellules peuvent être réduites, en utilisant un degré de liberté spécifique aux convertisseurs 
multicellulaires parallèles. 
 Le premier chapitre rappelle les principales performances des convertisseurs 
multicellulaires parallèles. Dans cette structure, les cellules de commutation peuvent être 
interconnectées par des inductances séparées ou par des inductances couplées (ou 
transformateurs inter-cellules). Un comparatif simple entre la solution « inductances 
séparées » et la solution « transformateurs inter-cellules » est présenté. L’avantage de la 
solution « transformateurs inter-cellules » est montré. 
 Le second chapitre est consacré à l’analyse des différentes topologies de 
transformateurs inter-cellules. Une méthode analytique est utilisée pour montrer le problème 
commun à toutes ces topologies : l’existence de fortes concentrations de flux dans certaines 
branches du circuit magnétique. Un procédé d’alimentation des bobinages est proposé afin 
d’éliminer ce problème. 
 Le troisième chapitre présente l’équivalence entre une topologie monolithique de 
transformateurs inter-cellules et une association de transformateurs monophasés séparés. Il est 
montré également que le procédé d’alimentation proposé permet de réduire les flux 
fondamentaux dans les transformateurs monophasés séparés, et que le recollage des 
transformateurs est autorisé. Une solution minimisant les flux circulant dans les colonnes de 
collage est présentée. 
 Dans le quatrième chapitre, l’objectif est de quantifier théoriquement le gain obtenu en 
termes de pertes fer totales dans les transformateurs inter-cellules. Après avoir décrit la 
méthode de calcul utilisée, les pertes fer obtenues avec les procédés d’alimentation proposés 
sont comparées aux pertes fer dans le cas de l’alimentation classique. 
 Le cinquième chapitre traite de la caractérisation expérimentale des pertes fer. La 
réalisation d’un bras d’onduleur à douze cellules entrelacées avec des transformateurs inter-
cellules a été abordée. 
 Enfin, nous nous proposons de réaliser un bilan comparatif en termes de pertes fer 
dans différentes topologies de transformateurs inter-cellules rencontrées tout au long de notre 
étude et d’ouvrir certaines perspectives. 
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Les convertisseurs multicellulaires parallèles sont utilisés dans des applications très 
diverses, comme les « voltage regulator modules » (1,2V/80A), le réseau de puissance 
automobile (42V/24 A) ou les onduleurs de secours de forte puissance (400V/135A). 
Les principales motivations de la mise en parallèle des cellules de commutation sont : 
- la possibilité d’atteindre des puissances inaccessibles avec des composants uniques, 
- l’utilisation de composants de calibre plus faible, et par conséquent plus performants, 
- la modularité du convertisseur qui, permet notamment de répondre à d’éventuelles 
modification du cahier de charges, 
- l’amélioration des formes d’ondes à l’entrée et à la sortie du convertisseur par une 
augmentation du nombre de degrés de liberté, 
- la réduction du coût total du convertisseur, car des composants de calibre plus faibles 
peuvent être utilisés. 
 Dans ce chapitre, nous rappelons tout d’abord les principales caractéristiques des 
convertisseurs multicellulaires parallèles. Le problème lié à un parallélisme massif et la 
solution adoptée dans cette étude sont ensuite présentés. 
 
I.2 Topologie de convertisseurs multicellulaires parallèles 
 
Une topologie classique de convertisseur multicellulaire parallèle (MCP) repose sur 
une association de p cellules de commutation interconnectées par l’intermédiaire 
d’inductances indépendantes, appelées aussi inductances de liaison (Figure 1.1). Les ordres de 
commande des cellules de commutation ont le même rapport cyclique (α) et deux cellules 
adjacentes ont les ordres de commande déphasés de 2pi/p.  
 Les tensions délivrées par les p cellules de commutation sont des tensions carrées de 
niveau 0 et +E, et déphasées de 2pi/p. Les p tensions constituent un système de tensions 
équilibré (tensions de même fréquence fondamentale et de même contenu harmonique). 
Les inductances de liaison sont identiques sur chaque cellule (L1=L2=…=Lp=L) et ont 
pour rôle d’absorber toute différence de tension instantanée entre les cellules. Elles sont toutes 
parcourues par le même courant moyen (IS/p), ce qui offre un aspect modulaire très intéressant 
de ce type de convertisseur. 
 





Figure 1.1 : Convertisseur multicellulaire parallèle 
 
Le courant dans chaque inductance présente une ondulation triangulaire de valeur maximale 




=∆  (1.1) 
 
avec E la tension d’alimentation et Tdec la période de découpage. 
Les ondulations du courant de sortie sont déterminées en fonction d’un rapport cyclique 












∈∀−∈∀ ααα ',1,,1,...,1,0  (1.2) 
 












=∆  (1.3) 
 
Et dans le cas où on a un filtre du second ordre, l’ondulation de tension aux bornes du 
condensateur Cs est donnée par : 
 























=∆  (1.4) 
 
L’effet de l’entrelacement des courants de chaque cellule (phase) peut être décrit par le 
rapport (max)/ phs II ∆∆ . Le tracé de l’évolution de ce rapport en fonction du nombre de 
cellules en parallèle et de la valeur du rapport cyclique (Figure 1.2) permet de mettre 
facilement en évidence la caractéristique suivante : l’augmentation du nombre de cellules 
mises en parallèle entraîne une réduction du rapport (max)/ phs II ∆∆ . 
De même, l’ondulation du courant de sortie (∆Is) est réduite avec l’augmentation du 
nombre de cellules. Cette réduction ∆Is conduit évidement à une réduction de la valeur 
efficace du courant (Is(eff)) et à une capacité de sortie (Cs) plus faible. Ce premier avantage 
aide à l’augmentation de la densité de puissance du convertisseur. La réduction de Is(eff) 
implique en particulier une réduction des pertes dans le condensateur Cs. 
 
 
Figure 1.2 : Ondulation réduite du courant de sortie 
 
Un autre effet de l’entrelacement des courants de phase est l’annulation de 
l’ondulation du courant de sortie. Les résultats de la Figure 1.2 montrent qu’il existe p-1 
valeurs du rapport cyclique pour lesquelles l’ondulation du courant de sortie s’annule. Ces 







Dans ce type de convertisseur, les p cellules de commutation fournissent des tensions 
(v1,…,vp) régulièrement déphasées, ce qui conduit à une augmentation de la fréquence 
apparente du courant de sortie (IS) à la fréquence p.Fdec, Fdec représentant la fréquence de 
découpage. Avec l’augmentation de la fréquence de fonctionnement, le condensateur de sortie 
peut être plus petit. 
Les convertisseurs multicellulaires parallèles peuvent être également analysés en 
termes de performances dynamiques. La Figure 1.3 illustre la réponse du convertisseur à un 
échelon de charge pour différents nombres de cellules. La comparaison est basée sur la même 




ondulation relative des courants de phase. La réponse transitoire entre l’entrée du modulateur 
et la sortie du convertisseur est influencée par les deux étages : 
- la cellule de commutation fournit un signal carré à la fréquence de découpage et son 
rapport cyclique est une image du signal de modulation, 




a) courants de phase b) tensions de sortie 












 Pour un convertisseur à une cellule (p=1) on retrouve la réponse du filtre. Avec 
l’entrelacement des cellules, le filtre de sortie est réduit et son influence disparaît quand p 
augmente (Tableau 1.1). Par contre, sur les grandeurs de sortie il existe toujours l’influence 
du modulateur à Fdec. 
 
I.3 Position du problème pour un parallélisme massif 
 
Dans le paragraphe précèdent les performances des convertisseurs multicellulaires 
parallèles (MCP) ont été évoquées. Il a été mis en évidence que l’entrelacement des cellules 
réduit l’ondulation du courant de sortie. Intéressons nous maintenant aux problèmes que peut 




 Dépassement (D) Temps de réponse (tr) 
p=1 0,28 0,963ms 
p=3 0,56 0,174ms 
p=6 0,75 0,085ms 
p=12 0,88 0,093ms 
  
Tableau 1.1 Performances dynamiques des convertisseurs 
parallèles entrelacés (au niveau de la tension de sortie) 
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I.3.1 Existence des fortes ondulations de courant dans les phases 
du convertisseur 
 
 Mise en évidence du phénomène 
 
Considérons un convertisseur à trois cellules déphasées de 120° et entrelacées par des 
inductances propres à chaque cellule. La Figure 1.4 montre les formes d’onde des courants de 
phase (cellule) et du courant de sortie pour une variation du rapport cyclique de 0 à 100%.  
Pour ce mode d’entrelacement (inductances indépendantes) ces formes d’ondes mettent en 
évidence que: 
- l’accroissement de fréquence apparente ne concerne que l’ondulation du courant total, 
l’ondulation des courants de phase restant à Fdec, 
- pour une ondulation relative de 10% sur le courant de sortie, l’ondulation relative des 
courants de phase est égale à 90%. 
 
 
Figure 1.4 Formes d’ondes des courants (p=3) 
 
Les valeurs élevées des ondulations de courant dans les phases du convertisseur entraînent : 























IRP  (1.6) 
 
Ron étant la résistance à l’état passant du composant, 
- une augmentation des pertes cuivre haute fréquence (liée aux ondulations) dans les 
bobinages des inductances de liaison. 
 
 




 Impact de ces ondulations sur le volume total des inductances de liaison 
 
Généralement, dans ce type de convertisseur, le circuit magnétique d’une inductance 
de liaison est formé par un noyau en forme de « U » et un noyau en forme de « I » (Figure 
1.5). 
Le bobinage est réalisé sur l’une des colonnes verticales, l’autre colonne verticale (appelée 
aussi colonne de retour du flux) étant prévue avec un entrefer. Le rôle de l’entrefer (e) est 
d’éviter la saturation du noyau magnétique due à la composante continue du courant. 
 
 
Figure 1.5 Exemple de géométrie d’une inductance de liaison 
 
Une grandeur de dimensionnement de ces inductances est le produit des aires AeSb, Ae étant 
l’aire effective du noyau et Sb la surface de la fenêtre de bobinage. Il existe deux contraintes 
dans le dimensionnement des inductances : 
- la saturation du matériau magnétique, 
- l’élévation de température du composant causée par les pertes fer et les pertes cuivre. 
A partir de ces deux contraintes, on distingue deux types de dimensionnement : 
- dimensionnement basé sur l’induction crête, 
- dimensionnement basé sur l’ondulation de l’induction. 
Le dimensionnement basé sur l’induction crête (Bcrete) est utilisé pour des applications 
où les ondulations de courant sont faibles. Les pertes cuivre haute fréquence ne sont donc pas 
très significatives et les ondulations de l’induction associées aux ondulations de courant 
conduisent à des pertes fer réduites. L’utilisation du composant magnétique est limitée 
seulement par la saturation du matériau magnétique. 
 Le dimensionnement basé sur l’ondulation de l’induction est utilisé pour des 
applications avec de fortes ondulations de courant. Pour ce type d’application, les pertes 
cuivre haute fréquence et les pertes fer deviennent très significatives, et par conséquent 
l’élévation de température du composant constitue la contrainte d’utilisation du composant.   
Dans des conditions de dissipation thermique données (température ambiante, 
refroidissement, montage vertical ou horizontal du composant magnétique) il est possible de 
définir un niveau de pertes globales admissible. Il a été montré dans [23] qu’une répartition 
particulière de pertes entre fer et cuivre conduit à un volume minimal et on peut donc définir, 
pour un volume de composant donné, une ondulation d’induction admissible (∆Badm).  
En présence de fortes ondulations des courants de phases, le concepteur peut 
s’orienter vers un dimensionnement basé sur l’ondulation de l’induction, associée à une 
vérification a posteriori du niveau d’induction crête. Pour une seule cellule (p=1), le courant 
dans l’inductance (I1) est égal au courant de sortie (Is) et le produit AeSb est défini par la 
relation suivante : 
 





















ITESA ξ  (1.7)  
 
où ξ est le coefficient de foisonnement, Jeff est la densité de courant efficace. 























ITESA ξ  (1.8) 
 
La Figure 1.6 est une représentation de l’équation (1.8) et elle montre le coefficient de 
majoration du produit AeSb en fonction de l’ondulation du courant de sortie et du nombre de 
cellules entrelacées. Ce tracé montre que pour la même ondulation relative du courant de 
sortie, entrelacer plusieurs cellules entraîne une augmentation du produit AeSb. En effet, une 
forte ondulation des courants de phase entraîne une très forte augmentation du produit AeSb, 
car il faut augmenter à la fois Ae et Sb pour autoriser une augmentation simultanée du courant 
crête et du courant efficace. 
Donc, dans un convertisseur à p cellules entrelacées avec des inductances indépendantes, plus 
on augmente le nombre de cellules, plus le volume occupé par les inductances augmente. De 
ce point de vue, ce type de convertisseur ne convient pas pour un parallélisme massif.  
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I.3.2 Equilibrage des courants de phase 
 
Un autre problème dans la mise en parallèle d’un grand nombre de cellules peut être 
l’équilibrage des courants dans chaque phase. La moindre imperfection du convertisseur peut 
conduire à un déséquilibre des courants. Ces imperfections peuvent être liées aux composants 
actifs (résistances en conduction différentes, seuils de conduction différents), aux composants 
passifs (différentes résistances des bobinages des inductances) ou aux circuits de commande 
(les signaux n’ont pas le même rapport cyclique). Une étude complète de ce problème a été 
réalisée en [22]. Le contrôle numérique (avec un field-programmable gate array FPGA) 
permet de réduire l’impact de ces imperfections sur l’équilibrage des courants de phase [24]. 
 Pour notre étude, nous allons retenir comme problème les fortes ondulations des 
courants de phase. Avant d’introduire la solution à ce problème, nous allons proposer un 




Dans ce paragraphe, les deux principaux problèmes engendrés par un parallélisme 
massif sont présentés. Dans la suite de ce chapitre, seul le premier problème (présence des 
fortes ondulations des courants de phase) va être traité. Pour cela, il est nécessaire de proposer 
un circuit électrique équivalent des inductances de liaison. 
 
I.4 Modélisation simple des circuits magnétiques 
 
Considérons une inductance reliée à la sortie d’une cellule k (k∈{1,…,p}) et 
représentée par le circuit magnétique de la Figure 1.7a. Pour ce circuit magnétique les quatre 
colonnes du noyau sont identifiées de la façon suivante : 
- Vd colonne verticale bobinée, 
- Vg colonne verticale avec entrefer,  
- Hh colonne horizontale du haut,  
- Hb colonne horizontale du bas.  
Cette notation sera utilisée ensuite dans notre étude.  
L’hypothèse de départ de notre modèle est la suivante : la saturation du noyau magnétique, le 
flux de fuites et la résistance interne du bobinage sont négligées. 
Le circuit électrique équivalent proposé dans la Figure 1.7b est basé sur les équations (1.9) et 
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Circuit magnétique Circuit électrique 
Force magnétomotrice [A-tours] F  Tension [V] v  
Flux [Wb] φ Courant [A] i  
Réluctance [ ]1−H  eeel AlR µ/=  Résistance [Ω] AlR σ/=  
Perméabilité [H/m] µ  Conductivité [S/m] σ 
 








a) circuit magnétique  b) circuit électrique équivalent c) circuit électrique équivalent 
simplifié 
Figure 1.7 Exemple d’une inductance et son circuit électrique équivalent 
 
Le circuit électrique équivalent comporte deux parties : 
- les réluctances des lignes de champ magnétique, 
- une représentation des bobinages.  
Les réluctances des lignes de champ magnétique sont la réluctance du noyau 
magnétique (ferrite) Rf  et la réluctance de l’entrefer Re. Celles-ci sont représentées par des 
résistances électriques. Le flux à travers ces réluctances est analogue au courant électrique. 
Quant aux bobinages, ils sont représentés par deux sources de tension contrôlées  reliées en 
série: 
- l’une est contrôlée par le courant ik et elle a un facteur de gain égal au nombre de 
spires n, 
- l’autre est contrôlée par la tension dtdL ksense φ  et elle a un facteur de gain égal à –
n/Lsense, Lsense  étant un capteur du courant analogue au flux magnétique φk. 























où Lk est l’inductance propre du circuit magnétique. 
Cette inductance peut être alors exprimée en fonction du nombre de spires et de la 
réluctance totale du noyau magnétique :  
 












Le circuit magnétique de l’inductance est réalisé avec un matériau à haute perméabilité 
(quelques 1000.µ0, µ0 étant la perméabilité de l’air). La réluctance du noyau Rf est donc 
négligeable devant la réluctance de l’entrefer Re. Le composant magnétique peut donc être 
représenté par un circuit électrique équivalent simplifié, tel qu’il est montré dans la Figure 
1.7c. Le modèle proposé ci-dessus a été implémenté sous PSIM. Il est alimenté par une source 
de tension Vin via une résistance R3. Afin de valider sont comportement électrique, les 
résultats obtenus ont été comparés avec ceux obtenus en connectant cette même source de 
tension (via une résistance R4 de valeur identique) à une inductance disponible dans la 
bibliothèque de l’outil de simulation (Figure 1.8). 
 
 
Figure 1.8 Simulation du circuit magnétique 
 
La Figure 1.9 montre que les courants dans les résistances série sont les mêmes dans 
les deux cas : inductance de l’outil de simulation et le circuit électrique équivalent. 
 
 
Figure 1.9 Formes d’ondes des courants et du flux dans le circuit magnétique 
 
L’intérêt d’un tel circuit équivalent vient du fait que les grandeurs magnétiques (flux) 
et que diverses géométries de noyau magnétique peuvent être simulées. 
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A part le modèle des réluctances, dans la littérature, on retrouve des composants 
magnétiques représentés par le modèle pérmeance-gyrateur, ou le modèle des inductances 
[25], [26]. 
Ensuite, dans notre étude, tous les composants magnétiques (inductances ou transformateurs) 
que nous allons analyser seront représentés par le modèle des réluctances expliqué ci-dessus. 
 
I.5 Introduction de la solution transformateurs inter-cellules 
 
Dans le paragraphe 2.3, nous avons présenté le principal problème des convertisseurs 
MCP à inductances séparées : l’existence d’une forte ondulation de courant dans les phases du 
convertisseur. Une solution à ce problème est le couplage des inductances sur un seul noyau 
magnétique [27-31]. Ce nouveau composant magnétique est appelé transformateur inter-
cellules. 
 
I.5.1 Présentation du transformateur inter-cellules 
 
Prenons le cas d’un convertisseur à trois cellules en parallèle avec trois inductances de 
liaison réalisées sur des noyaux identiques. Supposons qu’on arrive à assembler (coupler) ces 
trois inductances de telle façon que le noyau magnétique commun comporte les trois colonnes 
de retour (Vg1, Vg2, Vg3) connectées (magnétiquement) en parallèle (Figure 1.10). 
La colonne commune ainsi formée, contiendra un seul entrefer et elle aura une section 
égale à trois fois la section du noyau d’une seule inductance. Cette opération d’assemblage 
permet de réaliser un transformateur inter-cellules pour un convertisseur à trois cellules. 
 
 












I.5.2 Comparaison d’un convertisseur avec inductances découplées 
et un convertisseur avec transformateur inter-cellules 
 
Les conditions de comparaison de ces deux structures sont décrites dans le Tableau 1.3. 
 
 Inductances découplées Transformateur inter-cellules 
Tension d’entrée (E)  100V 100V 
Courant de sortie (Is) 240A 240A 
Fréquence de découpage (Fdec) 50kHz 50kHz 
Section du noyau (Ae) 308mm² 308mm² 
Nombre de spires (n) 8 8 
Entrefer (e) (nombre) 7mm (3) 7mm (1) 
Induction crête (Bcrete)  0,15T 0,15T 
Ondulation du courant de sortie 60A @ 150kHz 60A @ 150kHz 
Tableau 1.3 Conditions de comparaison inductances découplées vs. Transformateur Inter-cellules 
 
Les circuits électriques équivalents des deux structures, inductances découplées (ou séparées) 








a) inductance indépendante b) transformateur inter-cellules 
Figure 1.11 Circuits électriques équivalents : inductance découplée et transformateur inter-cellules 
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La Figure 1.12 illustre les formes d’ondes des courants de sortie et des courants de 
phase pour une charge résistive, le rapport cyclique variant de 0 à 100%.  
Nous pouvons constater que les courants de sortie sont les mêmes pour les deux 
structures. Par contre, au niveau des courants de phase, ceux obtenus avec le transformateur 
inter-cellules présentent une ondulation neuf fois plus faible que ceux obtenus avec les 
inductances séparées. 
Les deux structures ont la même surface de la fenêtre de bobinage et la même section 
de cuivre. Dans les deux cas, les pertes en cuivre dues à la composante continue du courant 
vont être les mêmes. Par contre, les pertes en cuivre dues à la composante alternative du 
courant sont réduites avec l’utilisation du transformateur inter-cellules. 
A noter enfin que, pour le transformateur inter-cellules, les courants de phase ont la 
même ondulation relative que le courant de sortie et l’ondulation des courants de phase a une 
fréquence égale à 3.Fdec. L’effet de l’annulation de l’ondulation du courant de sortie pour des 
valeurs particulières du rapport cyclique est également transposé aux courants de phase. 
 
 
Figure 1.12 Formes d’ondes des courants pour les deux structures : inductances découplées et 
transformateur inter-cellules 
 
La Figure 1.13 montre l’induction magnétique dans différentes colonnes des deux 
structures magnétique. Elle est la même dans tous les noyaux des inductances découplées. On 
la retrouve également dans les colonnes bobinées du transformateur inter-cellules. Mais, dans 
cette structure, les flux générés par les trois bobinages s’additionnent dans les trois colonnes 
de retour en parallèle, ce qui donne une induction alternative neuf fois plus faible et à une 
fréquence égale à 3.Fdec (voir Bretour Figure 1.13). 
 





Figure 1.13 Induction magnétique dans différentes colonnes 
 
A partir de l’équation de Steinmetz, et en prenant des valeurs typiques de a et b, il est 
possible d’estimer la densité de pertes fer dans les colonnes de retour des inductances 
découplées. Il vient la relation suivante: 
 
5,25,1)_( )()()()( cretedecferbcreteadecferdecindv BFkBFkP ⋅⋅=⋅⋅=  (1.13) 
La densité de pertes fer dans la colonne de retour du transformateur inter-cellules est 

























BFkBFkP  (1.14) 
 












Ce résultat montre qu’à partir d’une approche simple, n’abordant pas des aspects 
complexes de dimensionnement des inductances, il est possible, pour le même volume de 
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ferrite et le même volume de cuivre, de réduire les pertes fer totales et les pertes en cuivre en 
assemblant  les colonnes avec entrefer. Cette approche théorique peut être appliquée pour 
n’importe quel nombre de cellules entrelacées. 
D’un point de vue pratique, l’assemblage des noyaux peut être réalisé après un usinage 
des colonnes avec entrefer (Figure 1.14). Cette opération rend difficile la mise en pratique de 
ce type de structures de transformateur inter-cellules. 
 
 




Les principales performances obtenues par l’entrelacement des plusieurs cellules en 
parallèle sont la réduction de l’ondulation du courant total et la réduction de la capacité de 
sortie. La méthode d’entrelacement la plus utilisée consiste à associer plusieurs cellules 
munies de leur propre inductance. L’inconvénient majeur de cette méthode est l’existence de 
très fortes ondulations de courant dans chaque cellule. 
Il est possible de réduire ces ondulations grâce à l’utilisation d’un transformateur inter-
cellules. Une structure de transformateur inter-cellules, dérivée de la structure des inductances 
propres à chaque phase a été présentée. Avec un modèle des réluctances, nous avons pu 
comparer les deux topologies : inductances indépendantes et transformateur inter-cellules. Les 
résultats obtenus montrent que le transformateur inter-cellules permet de réduire les 
ondulations des courants de phase dans un rapport égal à p². En plus, l’utilisation d’un 
transformateur inter-cellules mène à une réduction les pertes globales : pertes cuivre et pertes 
fer.
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Le chapitre précédent a introduit une structure de transformateur inter-cellules qui 
consiste à coupler en étoile les noyaux des inductances autour d’une colonne avec entrefer. 
Sous cette forme, la réalisation pratique de ce transformateur inter-cellules est très difficile. 
 Ce chapitre traite des structures de transformateurs inter-cellules plus faciles à réaliser 
en pratique. Une présentation des diverses topologies rencontrées dans la littérature est 
effectuée. Par la suite, on s’intéresse aux flux dans les branches des noyaux magnétiques. Une 
méthode de calcul est proposée et utilisée pour en déterminer les expressions analytiques. A 
partir des ces expressions, et pour une alimentation classique des transformateurs, une 
quantification des flux transversaux est présentée. Elle permet de mettre en évidence le 
problème commun de toutes ces structures: une forte concentration de flux dans certaines 
branches du circuit magnétique conduisant à un surdimensionnement. Une solution simple 
résolvant ce problème est alors présentée. 
 
II.2 Topologies de transformateurs inter-cellules 
monolithiques 
 
On dénombre trois types de topologies pour les transformateurs inter-cellules monolithiques : 
- les topologies circulaires, 
- les topologies en échelle, 
- les topologies circulaires basées sur des noyaux standards.  
 
II.2.1 Topologies circulaires 
 
Des topologies circulaires de transformateurs inter-cellules monolithiques (c’est-à-dire 
utilisant un seul noyau magnétique) extraites de [32] sont illustrées Figure 2.1. Il s’agit de 
deux topologies symétriques qui présentent les mêmes propriétés électriques en sortie que le 
transformateur inter-cellules présenté au chapitre I : 
- les courants de phases ont la même ondulation relative que le courant de sortie, 
- les ondulations des courants de phase ont une fréquence égale p.Fdec, 
- l’annulation des ondulations des courants de phase et du courant de sortie pour des 
valeurs du rapport cyclique égales à m/p (m∈{1…p-1}). 
La Figure 2.1a représente un transformateur inter-cellules réalisé sur un noyau 
magnétique comportant p colonnes verticales (de section ronde ou carrée) sur lesquelles sont 
placés les p bobinages (sur la Figure 2.1a, p est égal à 7). Les deux extrémités de ces colonnes 
bobinées sont magnétiquement raccordées par l’intermédiaire de deux disques de matériau 
magnétique. Les deux disques forment un circuit magnétique fermé reliant toutes colonnes 
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bobinées. Au milieu de cette structure, il existe une colonne centrale (commune) prévue avec 
un entrefer.  
 
 
a) flux canalisés b) flux répartis 
Figure 2.1 Topologies circulaires de transformateurs inter-cellules monolithiques 
 
Chaque bobinage a l’une de ses bornes raccordée à la sortie d’une des cellules de 
commutation. L’autre borne est raccordée au point commun du transformateur. Ce 
raccordement est fait de telle sorte que tous les bobinages génèrent des flux dans le même 
sens. La tension aux bornes des bobinages est imposée par la cellule de commutation et 
d’après la loi de Faraday, le flux généré par chaque bobinage est imposé. Afin de ne pas 
alourdir la Figure 2.1a, seuls les flux générés par un couple de bobinages ont été représentés. 
Tous les flux générés vont s’additionner dans la colonne centrale et, en supposant que les 
réluctances en fer soient négligeables, une différence de potentiel à p.Fdec est ainsi créée entre 
les équipotentielles magnétiques P1 et P2. Cette différence de potentiel se retrouve alors aux 
bornes de chaque bobinage du transformateur, et par conséquent, chaque bobinage sera 
parcouru par le même courant alternatif (même ondulation triangulaire asymétrique, même 
fréquence p.Fdec, même phase). 
 Dans la topologie de la Figure 2.1b, les deux extrémités des colonnes bobinées sont 
raccordées par l’intermédiaire de deux anneaux de matériau magnétique. De la même façon, 
ces deux anneaux forment un circuit magnétique fermé reliant toutes les colonnes bobinées. 
Comme la topologie précédente, les bobinages sont excités par des tensions carrées, de même 
signe et de même amplitude (+E). Les flux imposés par chaque bobinage ne pouvant pas 
circuler à travers le noyau magnétique (de haute perméabilité), ils se referment 
essentiellement dans les zones d’air autour des bobinages. Même si ce chemin est plus diffus 
que dans le cas précédent, le fonctionnement est très semblable, et en particulier si on néglige 
les réluctances du circuit magnétique, les courants circulant dans les bobinages sont eux aussi 
tous égaux entre eux et de fréquence p.Fdec. 
 Pour les deux topologies, deux bobinages adjacents placés sur deux colonnes 
verticales successives forment un couple de bobinages magnétiquement couplés l’un à l’autre 
soit par l’intermédiaire des deux disques (topologies flux canalisés), soit par l’intermédiaire 
des deux anneaux (flux répartis). Nous pouvons remarquer, que dans ce type de topologies 
circulaires, un même bobinage peut appartenir à deux couples différents de bobinages 
adjacents.  
 Ces deux topologies peuvent donner rigoureusement les mêmes performances 
électriques [32]. L’obstacle de la mise en pratique de ces structures vient de la géométrie des 
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noyaux magnétiques, car elles ne sont pas basées sur des noyaux standards. L’établissement 
des modèles des réluctances de ces deux topologies permet alors de trouver d’autres 
topologies de transformateur inter-cellules monolithique. 
II.2.2 Topologies en échelle 
 
Considérons la topologie illustrée Figure 2.1a, pour un convertisseur à 7 cellules, et 
faisons l’hypothèse que les réluctances fer sont négligeables devant la réluctance de l’entrefer. 
La différence de potentiel magnétique (P2-P1) étant fixe et la même pour chaque bobinage, 
cette topologie peut être représentée par le circuit électrique équivalent de la Figure 2.2. 
 
 
Figure 2.2 Circuit électrique équivalent simplifié de la topologie « flux canalisés » 
 
Si maintenant, on ne souhaite pas que le circuit magnétique se referme sur lui-même 
(ce qui ne change rien sur les grandeurs électriques en sortie du convertisseur), alors le circuit 
électrique équivalent développé linéairement est celui représenté sur la Figure 2.3. 
 
 
Figure 2.3 Circuit électrique équivalent d’un circuit magnétique linéaire « flux canalisés » 
 
Cette représentation du circuit électrique équivalent nous amène à une topologie de 
transformateur inter-cellules dite « en échelle » (Figure 2.4). Pour un convertisseur à 7 
cellules, le circuit magnétique de cette topologie comporte 7 noyaux en forme de « U » et un 
noyau en forme de « I ». L’entrefer peut être placé à l’une de deux extrémités du circuit 
magnétique. Pour la facilité de la réalisation pratique, l’entrefer peut se retrouver sur les 
colonnes transversales du dernier noyau en forme de « U ». Egalement, le dernier noyau en 
forme de « U » et le noyau en forme de « I » peuvent être collés et alors, l’entrefer va être 
placé au milieu du noyau « I ». Les bobinages sont placés sur les jambes verticales 
(numérotées par 1v,…,7v sur la Figure 2.4.) des noyaux en forme de « U ». Les bobinages de 
chaque couple sont couplés magnétiquement par des colonnes de liaison (appelées aussi 
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colonnes transversales), numérotées par 1t,…,7t sur la Figure 2.4. Mais contrairement à la 
topologie circulaire de la Figure 2.1a, cette topologie est asymétrique puisque les bobinages 
extrêmes appartiennent à un seul couple de bobinages. Pour ce type de structure, les flux 
principaux circulent essentiellement sur des chemins de faible réluctance et ils sont tous 
canalisés vers la colonne de retour « I » prévue avec un entrefer. Les flux circulant dans les 
colonnes transversales de liaison (1t…7t) sont très différents d’une colonne à l’autre. 
 
 
Figure 2.4 Transformateur inter-cellules monolithique en échelle – flux canalisés pour un convertisseur à 
7 cellules 
 
Il est aussi possible de développer un circuit électrique linéaire équivalent pour la 
topologie illustrée par la Figure 2.1b permettant de définir une autre topologie en échelle d’un 
transformateur inter-cellules. Comme on peut le voir sur la Figure 2.5, ce circuit magnétique 
comporte 6 noyaux en forme de « U » et un noyau en forme de « I », soit un noyau de moins 
que la topologie « flux canalisés ». Cette fois ci, le circuit magnétique comporte 6 colonnes de 
liaison et les flux principaux se referment essentiellement dans les 6 zones d’air.  
 
 
Figure 2.5 Transformateur inter-cellules monolithique en échelle – flux répartis pour un convertisseur à 
7 cellules 
 
Le circuit électrique équivalent est représenté dans la Figure 2.6. Les zones d’air sont 
représentées par les réluctances Rair. 
 
Figure 2.6 Circuit électrique équivalent d’un circuit magnétique linéaire « flux répartis » 
 
En fonction de la dimension des noyaux magnétique, des caractéristiques du matériau 
magnétique ou des spécifications du convertisseur, les deux topologies linéaires peuvent être 
utilisées. L’avantage principal de ces topologies linéaires vient du fait qu’elles sont basées sur 
des noyaux standards. 
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II.2.3 Topologie circulaire basée sur des noyaux standards 
 
Les topologies circulaires présentées dans le paragraphe 2.2.1 peuvent être adaptées à 
n’importe quel nombre de cellules, mais elles sont basées sur des géométries de noyaux 
magnétiques assez spéciales. Il existe des topologies circulaires, basées sur des noyaux 
standards, mais elles ne peuvent être utilisées que pour un nombre pair de cellules, supérieur 
ou égal à 4 [33].  
Considérons un convertisseur à 8 cellules entrelacées. La topologie proposée est 
illustrée dans la Figure 2.7. 
 
 
Figure 2.7 Topologie 1 : E verticaux bobinages concentriques 
 
Il s’agit d’une topologie symétrique, car chaque bobinage appartient à deux couples 
d’enroulements. Sur le circuit magnétique nous pouvons distinguer quatre motifs, chaque 
motif contenant deux noyaux verticaux, en forme de « E », face à face. Le transformateur 
inter cellules comporte huit bobinages, dont six réalisés autour de l’axe vertical et deux autour 
de l’axe horizontal. Dans une fenêtre de bobinage, le composant magnétique comporte des 
bobinages concentriques (des bobinages utilisant toute la hauteur de la fenêtre). 
 
Une variante de la topologie présentée ci-dessus est illustrée par la Figure 2.8. Cette 
topologie est différente par l’emplacement des bobinages dans la fenêtre de bobinage. Les 
bobinages sont superposés et utilisent toute la largeur de la fenêtre. 
 
 
Figure 2.8 Topologie 2 : E verticaux bobinages superposés 
 
Les deux topologies contiennent le même volume de fer et le même volume de cuivre. 
Un critère de choix entre ces deux topologies peut être l’inductance de fuites. En effet, pour 
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toutes les topologies de transformateurs inter-cellules, l’inductance de fuite est un paramètre 
très important, car c’est elle qui conditionne l’ondulation des courants de phase [31]. 
Afin de pouvoir déterminer les inductances de fuites, une coupe au niveau d’une 
fenêtre de bobinage est faite pour les deux variantes (Figure 2.9). Il est supposé que les deux 




Topologie 1 Topologie 2 
Figure 2.9 Section au niveau d’une fenêtre de bobinage 
 
Les expressions des inductances de fuites pour les deux types d’arrangement des 
enroulements dans la fenêtre de bobinage sont les suivantes [34]: 






















+⋅⋅⋅= µ  (2.1)  






















+⋅⋅⋅= µ  (2.2) 
 
où µ0 est la perméabilité magnétique de l’air.  
 
Le Tableau 2.1 permet de résumer les paramètres géométriques des deux variantes pour le cas 
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Noyaux magnétiques  EE 58/11/38 
Nombre de noyaux en forme de « E » 8 
n spires 8 
Longueur moyenne des spires (lmoy )[m] 0,17 
Section du cuivre (Scu) [m²] 94,1.10-6 
Topologie 1 Topologie 2 
h [m] 0,02095 h1 [m] 7,24.10-3 
b1 [m] 4,49.10-3 h2 [m] 6,47.10-3 
b2 [m] 4,02.10-3 b [m] 13.10-3 
Lf(topo1) [µH] 4,7 Lf(topo2) [µH] 12,3 
Tableau 2.1: Conditions de comparaison des topologies circulaires 
variante 1 et variante 2 
 
A travers cet exemple, on peut noter que dans la topologie 2 le flux de fuite circule 
dans la petite dimension de la fenêtre et qu’on obtient dans le cas de l’exemple une inductance 
de fuites environ 2,6 fois plus grande que dans le cas de la topologie 1. L’utilisation de la 
topologie 2 est donc plus intéressante pour la réalisation d’un transformateur inter-cellules. 
 
II.3 Calcul analytique des flux transversaux dans chaque 
topologie 
 
Les topologies présentées dans le paragraphe précédent souffrent d’un problème de 
surdimensionnement, car dans certaines colonnes de liaison du circuit magnétique il existe 
une forte concentration de flux [35] [36]. 
Avant d’analyser en détail ce problème, nous nous proposons de présenter dans ce 
paragraphe une méthode de calcul analytique des flux alternatifs traversant les colonnes de 
liaison, appelés aussi flux transversaux. Cette méthode nous permettra de comprendre 
comment vont se mélanger les flux à travers les colonnes de liaison, et de déterminer leurs 
amplitudes. Elle est appliquée à chaque topologie présentée dans le paragraphe précédent 
sachant qu’un convertisseur à 7 cellules est considéré (sauf pour les topologies circulaires 
basées sur des noyaux standards où 8 cellules sont considérées). 
Les hypothèses simplificatrices de notre calcul sont les suivantes : 
- les réluctances en fer sont négligeables devant les reluctances de fuites, 
- l’ensemble des colonnes horizontales supérieures forme une équipotentielle P1 
alors que l’ensemble des colonnes horizontales inférieures forme une 
équipotentielle P2, 
- les zones d’air ont des réluctances identiques. 
Le calcul est basé sur le principe de superposition. Ce principe consiste, dans un 
premier temps, à étudier séparément la contribution de chaque phase (annulation des tensions 
appliquées aux p-1 autres bobinages) et dans un deuxième temps à faire la somme de toutes 
ces contributions. Avec l’analogie flux magnétique–courant électrique, tous les bobinages 




Chapitre II Analyse des transformateurs inter-cellules 
 
 36 
II.3.1 Topologie circulaire 
 
Comme nous l’avons vu au paragraphe précédent, la topologie circulaire avec les flux 
répartis (Figure 2.1b) comporte 7 colonnes verticales bobinées, et 7 zones d’air. Les 
bobinages sont alimentés par les phases v1, …, v7 du convertisseur. 
 
 Contribution de la tension v1 
 
Seule la bobine 1 est alimentée, les autres bobines étant court-circuitées (pas de flux 
alternatif dans les autres colonnes bobinées), on ne trouve qu’un flux triangulaire Φ1v imposé 
par v1. 
Cette topologie de transformateur inter-cellules sera représentée par un schéma polygonal où 
on distingue les deux équipotentielles magnétique P1, correspondant à l’hexagone central, et 
P2 correspondant à l’hexagone extérieur de la Figure 2.10. 
Le retour du flux Φ1v ne peut se faire uniquement que par les sept réluctances d’air. En 




Figure 2.10 Circulation des flux imposés par le bobinage 1v – topologie circulaire 
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 Expression des flux transversaux 
 
En raisonnant de façon similaire pour chaque autre flux principal (Φ2v…Φ7v) et en 
effectuant la somme des contributions de tous les flux principaux (principe de superposition), 








































































































































































Donc, à partir des p flux principaux triangulaires, déphasés de 2pi/p et qui seraient 
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II.3.2 Topologie en échelle – flux canalisés 
 
La Figure 2.11 illustre la circulation des flux lorsque seule la tension v1 est imposée 
aux bornes du bobinage 1v. 
 
 
Figure 2.11 Circulation des flux imposés par le bobinage 1v – topologie en échelle flux canalisés 
 










































































































































































Φ1v Φ1t Φ2t Φ3t Φ4t Φ5t Φ6t Φ7t 
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II.3.3 Topologie en échelle – flux répartis 
 
Dans le cas de cette topologie, le flux principal Φ1v (les autres flux principaux étant 




Figure 2.12 Circulation des flux imposés par le bobinage 1v – topologie en échelle flux répartis 
 
Les flux circulant dans les 12 zones des 6 colonnes de liaison peuvent être écrits sous 


























































































































































































































































































Φ1v/6 Φ1v/6 Φ1v/6 Φ1v/6 Φ1v/6 Φ1v/6 
Φ1t Φ2t Φ3t Φ4t Φ5t Φ6t Φ7t Φ8t Φ9t Φ10t Φ11t Φ12t 
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II.3.4 Topologie circulaire basée sur des noyaux standards 
 
La topologie 1 est considérée. La Figure 2.13 montre la répartition des flux dans les 
colonnes transversales du noyau lorsque seule la tension de la phase 1 (v1) est imposée aux 
bornes du bobinage horizontal représenté en couleur rouge sur la Figure 2.7. On remarquera 
que l’on est dans la même configuration que dans la géométrie circulaire du §II.3.1 ; nous 
continuons toutefois les calculs car le nombre de cellules est maintenant pair et que la 
généralisation n’est pas directe.  
 
 
Figure 2.13 Circulation des flux imposés par la tension v1 
 
Cette représentation ci-dessus permet d’écrire les flux transversaux correspondants 













































































































































































La Figure 2.14 montre la circulation des flux lorsque seule la tension de phase v2 est 
imposée aux bornes du premier bobinage vertical supérieur à l’axe de symétrie du coupleur 
(bobinage représenté en orange sur la Figure 2.7). 
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Figure 2.14 Circulation des flux imposés par la tension v2 
  
















































































































































































La somme de tous les modes permet de trouver les flux transversaux correspondant au 
fonctionnement avec les 8 tensions imposées : 
 































































































































































































La forme matricielle des flux transversaux décrite par l’équation (2.12) est la même 
pour la topologie 2 présentée en Figure 2.8). 
 
II.4 Quantification des valeurs des flux transversaux : mise 
en avant des fortes concentrations de flux dans les 
branches transversales des transformateurs 
 
II.4.1 Définition des paramètres et de la méthode d’alimentation des 
bobinages 
 
Afin de quantifier les flux dans les branches transversales des transformateurs, les 
paramètres suivants sont fixés :  
 tension d’alimentation (E) 100V, 
 fréquence de découpage (Fdec) 50kHz, 
 nombre de spires (n) 8, 
 section effective des branches bobinées (Aev) 308mm². 
La section des colonnes de liaison est notée par Aet. Le rapport Aev/Aet est défini ensuite 
en fonction de la topologie du transformateur. 
La variation de la densité de flux dans une colonne bobinée dépend de la tension aux 
bornes du bobinage. Il s’agit d’un signal triangulaire, à la fréquence de découpage et qui est 









=  (2.13)  
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Toutes les topologies de transformateur inter-cellules présentées ci-dessus comportent 
plusieurs couples de bobinages. Chaque couple est formé par deux bobinages adjacents reliés 
magnétiquement l’un à l’autre par l’intermédiaire des colonnes magnétiques de liaison. 
Le procédé classique d’alimentation des transformateurs inter-cellules consiste à 
alimenter les bobinages du même couple (ou bobinages adjacents) par des tensions déphasées 
de 2pi/p radians. Ce type d’alimentation sera nommé par la suite, alimentation régulière ou 
alimentation standard. 
Alors, pour un convertisseur à 7 cellules entrelacées, avec une alimentation régulière et 
rapport cyclique 50%, les densités de flux alternatives générées dans chaque colonne bobinées 




















Figure 2.15 Densités de flux alternatives dans les colonnes bobinées 
 
II.4.2 Formes d’ondes des flux transversaux – alimentation standard 
 
Les densités de flux dans les colonnes de liaison sont déterminées à partir des densités 
de flux imposées par chaque bobinage (Figure 2.15) et les équations matricielles décrites au 
paragraphe II.3. Les résultats obtenus pour chaque topologie sont résumés dans le Tableau 
2.2. 
Ils montrent l’inconvénient majeur de ces structures et ils expliquent pourquoi elles 
sont rarement utilisées. La valeur crête-crête de l’induction alternative dans les colonnes 
transversales est presque le double de la valeur crête-crête de l’induction alternative dans les 
colonnes bobinées. Les conséquences de l’augmentation de la valeur crête–crête de 
l’induction dans les colonnes transversales sont : 
 l’augmentation de pertes fer, typiquement proportionnelles à (∆Bcc)2,5, 
 un risque d’apparition de saturations locales du noyau magnétique, lorsque Bcrête 
dépasse la valeur de saturation. 
Pour éviter ce problème, le circuit magnétique peut être surdimensionné, mais cela 
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Tableau 2.2 Densités de flux alternatives dans les colonnes de liaison des différentes topologies de 
transformateur inter-cellules avec une alimentation régulière 
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II.5 Diminution des concentrations de flux dans les 
branches transversales des transformateurs par 
modification de l’alimentation des bobinages 
 
Cette partie de l’étude a pour objectif de proposer une solution au problème des fortes 




Prenons l’exemple de la topologie à flux canalisés pour un convertisseur à 8 cellules 
entrelacées. Nous avons vu que les flux générés par les colonnes bobinées sont des flux 
triangulaires. Basé sur l’analogie flux magnétique–courant électrique et dans l’hypothèse des 
réluctances en fer négligeables, le circuit équivalent de cette topologie est montré dans la 
Figure 2.16. Sur la Figure 2.16 il est illustré la phase de chaque flux triangulaire et la 




Figure 2.16 Concentration des flux dans un transformateur inter-cellules topologie linéaire 
 
Nous pouvons observer qu’il existe des colonnes de liaison dans lesquelles plusieurs 
flux principaux s’additionnent ce qui conduit à une forte concentration de flux. De plus, un 
flux principal triangulaire se referme à travers une colonne verticale dont le flux est déphasé 
de 180°.  
 Les phases des flux principaux triangulaires sont imposées par les tensions du 
convertisseur. Les tensions de phase peuvent être réarrangés (permutées) de telle façon que 
chaque flux principal se referme à travers la colonne bobinée adjacente (voir Figure 2.17). 
Alors, après cette permutation des tensions de phase, les concentrations de flux observées 
dans certaines colonnes de liaison sont éliminées. 
 
 
Figure 2.17 Elimination des concentrations de flux après une permutation des bobines 
  
Concentration de flux 
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J. Li, C. R. Sullivan et A. Schultz ont constaté, sans vraiment approfondir la question, 
une influence de la permutation des phases d’alimentation pour un convertisseur avec un 
nombre faible de cellules (quatre et cinq cellules) [28]. Dans le cadre de notre étude, nous 
allons définir, d’une façon générale, la permutation optimale pour un nombre de cellules p. 
 
II.5.2 Définition de l’alimentation permutée 
 
Nous avons présenté tout simplement le principe de la permutation des tensions de phases 
pour un convertisseur à 8 cellules. L’ensemble des simulations réalisées dans le cadre de notre 
étude nous a montré que pour un nombre de cellules p, supérieur à 4, une réduction optimale 
des flux transversaux est obtenue dans les conditions suivantes : 
- le déphasage (θ) entre les flux générés par deux bobines adjacentes est plus proche 
possible de 180°, 
- le déphasage entre les tensions appliquées à deux bobines adjacentes est identique 
pour chaque couple de bobines. 
Ce type d’alimentation est nommé par la suite alimentation permutée. 
 
II.5.3 Exemples de permutation 
 
Pour un convertisseur à 7 cellules, l’ordre de succession des tensions de phase qui 
répond aux conditions décrites précédemment est présenté dans le Tableau 2.3, par la partie 
intitulée alimentation permutée. En comparatif, dans le même tableau est représenté l’ordre de 
succession des phases pour l’alimentation régulière. 
 
   
 Alimentation régulière 
Flux principaux Φ1v Φ2v Φ3v Φ4v Φ5v Φ6v Φ7v 
Tensions de phase v1 v2 v3 v4 v5 v6 v7 
Déphasage 0 2pi/7 4pi/7 6pi/7 8pi/7 10pi/7 12pi/7 
        
 Alimentation permutée 
Flux principaux Φ1v Φ2v Φ3v Φ4v Φ5v Φ6v Φ7v 
Tensions de phase v1 v4 v7 v3 v6 v2 v5 
Déphasage 0 6pi/7 12pi/7 4pi/7 10pi/7 2pi/7 8pi/7 
 
 
Tableau 2.3 Succession des phases dans un convertisseur à 7 cellules pour l’alimentation régulière et 
permutée 
 
L’ordre de succession des phases de l’alimentation permutée, pour un convertisseur à 8 
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       Alimentation régulière     
Flux principaux Φ1v Φ2v Φ3v Φ4v Φ5v Φ6v Φ7v Φ8v 
Tensions de phase v1 v2 v3 v4 v5 v6 v7 v8 
Déphasage 0 2pi/8 4pi/8 6pi/8 8pi/8 10pi/8 12pi/8 14pi/8 
         
 Alimentation permutée 
Flux principaux Φ1v Φ2v Φ3v Φ4v Φ5v Φ6v Φ7v Φ8v 
Tensions de phase v1 v4 v7 v2 v5 v8 v3 v6 
Déphasage 0 6pi/8 12pi/8 2pi/8 8pi/8 14pi/8 4pi/8 10pi/8 
 
 
Tableau 2.4 Succession des phases dans un convertisseur à 8 cellules pour l’alimentation régulière et 
permutée 
 
II.5.4 Formes d’ondes des flux transversaux – alimentation 
permutée 
 
Pour trouver les formes d’ondes des flux transversaux dans le cas de l’alimentation 
permutée, il suffit de permuter les indices des flux principaux dans les équations matricielles 
décrites en §II.3. Les résultats obtenus, pour les quatre topologies de transformateur inter-
cellules sont résumés dans le Tableau 2.5. Avec ce mode d’alimentation, l’induction 
alternative maximale dans les colonnes transversales est maintenant égale à l’induction 
alternative dans les colonnes bobinées. 
Un premier profit qui peut être tiré de cette réduction du flux maximal est la réduction des 
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Tableau 2.5 Densités de flux alternatives dans les colonnes de liaison des différentes topologies de 
transformateur inter-cellules avec une alimentation permutée 
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II.5.5 Alimentation permutée – règles générales 
 
Le principe de l’alimentation permutée peut être appliqué à n’importe quel nombre de 
cellules. Cependant, la permutation optimale des phases d’alimentation dépend du nombre de 
cellules. Nous allons définir trois règles générales valables pour un nombre de cellules (p) 
supérieur ou égal à 4 : 
1. Lorsque p est impair, le déphasage (θ) entre les tensions appliquées à deux bobinages 
appartenant au même couple doit être égal à (pi-pi/p), 
2. Lorsque p est pair et multiple de 4, le déphasage (θ) entre les tensions appliquées à 
deux bobinages appartenant au même couple doit être égal à (pi-2pi/p), 
3. Lorsque p est pair et pas multiple de 4, le déphasage (θ) entre les tensions appliquées à 
deux bobinages appartenant au même couple doit être égal à : 
a. (pi-2pi/p) pour les premiers (p/2 – 1) couples de bobinages, 
b. pi pour le p/2-ième couple de bobinages, 
c. -(pi-2pi/p) pour les autres couples de bobinages. 
 
Le principe de l’alimentation permutée présenté dans ce paragraphe fait l’objet d’un 
premier brevet déposé par l’équipe 3DPHI [37]. Plus récemment, des travaux analogues et 
conduits indépendamment des nôtres ont aussi donné lieu à la publication d’un brevet [38].  
 






 Alimentation régulière 
Flux principaux Φ1v Φ2v Φ3v Φ4v Φ5v Φ6v 
Tensions de phase v1 v2 v3 v4 v5 v6 




Flux principaux Φ1v Φ2v Φ3v Φ4v Φ5v Φ6v 
Tensions de phase v1 v3 v5 v2 v6 v4 
Déphasage 0 4pi/6 8pi/6 2pi/6 10pi/6 6pi/6 
 
Tableau 2.6 Succession des phases dans un convertisseur à 6 cellules pour l’alimentation régulière et 
permutée 
 
Pour un transformateur inter-cellules, le choix de l’angle de déphasage, en respectant 
les règles décrites ci-dessus, réduit la valeur crête du flux magnétique traversant les colonnes 




Dans ce chapitre nous avons présenté et analysé plusieurs topologies de 
transformateurs inter-cellules monolithiques. Basé sur un ensemble d’hypothèses, une 
méthode de calcul analytique des flux alternatifs a été proposée. Avec cette méthode, les 
formes d’ondes des flux alternatifs traversant les colonnes transversales ont été déterminées. 
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Les résultats obtenus montrent que, pour une alimentation régulière, les valeurs crête–crête 
des flux transversaux peuvent atteindre des valeurs nettement plus importantes que les flux 
principaux. Une conséquence serait alors le surdimensionnement du noyau magnétique. 
Un procédé de permutation des phases d’alimentation des bobinages a été proposé, 
afin d’éliminer ce problème. La méthode de calcul analytique nous a permis de montrer la 
réduction optimale de la valeur crête–crête des flux transversaux en mode permuté. La 
réduction du flux crête traversant les colonnes de liaison conduit évidement à une réduction 
de la section de fer. 
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Chapitre III Transformateurs inter-cellules 




Le chapitre précédent a été consacré à l’analyse des flux alternatifs dans différentes 
topologies de transformateurs inter-cellules monolithiques avec une seule bobine par phase. 
Dans un convertisseur MCP, les cellules de commutation peuvent être interconnectées par des 
transformateurs monophasés séparés [39] [40] [41]. Le principe des transformateurs inter-
cellules séparés est très intéressant pour la réalisation des cellules modulaires. 
 Nous allons donc décrire une approche simple pour montrer l’équivalence entre un 
transformateur inter-cellules monolithique et une association des transformateurs monophasés 
discrets. Ensuite, nous montrerons que la permutation des phases permet de réduire les flux à 
travers le circuit magnétique des transformateurs séparés. 
 Enfin, nous verrons qu’un nouveau composant monolithique avec deux bobines par 
phase peut être obtenu en recollant les transformateurs. Un procédé de collage minimisant les 
flux sera décrit. 
 
III.2 Equivalence 1 bobine par phase – 2 bobines par phase 
 
Pour montrer l’équivalence entre un transformateur inter-cellules monolithique et une 
association de transformateurs séparés, les hypothèses suivantes sont fixées : 
- les réluctances en fer sont négligeables, 
- les résistances internes des bobinages sont négligeables, 
- les bobinages sont représentés par des sources de flux alternatif. 
 
III.2.1 Choix de la topologie 
 
Parmi les topologies de transformateur inter-cellules monolithique présentées au 
chapitre précédent, nous considérons la topologie en échelle avec les flux répartis (Figure 
3.1). Par exemple, pour un convertisseur à 7 cellules, cette topologie est basée sur un noyau 
formé par 6 « U » et un « I ». 
 
 
Figure 3.1 Transformateur inter-cellules flux répartis 6 « U » et 1 « I » 
  
Le principe des transformateurs inter-cellules monolithiques peut être également 
appliqué aux noyaux en forme de « E » (Figure 3.2). Cette structure est obtenue en doublant 
le volume de cuivre et le volume de fer. Chaque moitié située d’un coté ou de l’autre de l’axe 
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de symétrie a le même fonctionnement que la structure de la Figure 3.1. Les bobinages 
représentés par la même couleur sont raccordés en série et connectés entre la sortie de la 
même cellule de commutation et le point commun. 
 
 
Figure 3.2 Transformateur inter-cellules noyau basé sur 6 « E » et 1 « I », bobinages autour de l’axe 
vertical 
  
Comparées à des inductances séparées, toutes les topologies de transformateurs inter-
cellules présentent une propriété très intéressante. Il s’agit de la présence des ampères-tours 
opposés dans les fenêtres de bobinages. La compensation des ampères-tours conduit à une 
distribution uniforme du champ magnétique et à une réduction de la résistance alternative des 
bobinages (voir Annexe A). 
 La compensation des ampères-tours peut être également obtenue sur les têtes des 
bobines, en changeant tout simplement l’axe de bobinage (Figure 3.3). Il est toutefois plus 
difficile de montrer l’efficacité de cette variante car il s’agit de phénomènes purement 3D et 
l’on admettra ici que cette disposition est favorable. 
 
 
Figure 3.3 Transformateur inter-cellules noyau basé sur 6 « E » et 1 « I », bobinages autour de l’axe 
horizontal 
  
Ensuite, par des raisons de symétrie, la compensation des ampères tours peut être 
étendue pour les bobinages 1 et 14, en ajoutant un noyau en forme de « E » et en déplaçant le 
bobinage 1 (Figure 3.4). On obtient alors un composant monolithique, avec deux bobines par 
phase et à des pertes cuivre réduites grâce à la compensation des ampères-tours aux têtes de 




Figure 3.4 Transformateur inter-cellules noyau basé sur 7 « E » et 1 « I », bobinages autour de l’axe 
horizontal 
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Cette dernière topologie est retenue pour montrer l’équivalence transformateur inter-cellules 
monolithique – transformateurs monophasés séparés. 
 
III.2.2 Schéma équivalent 
 
 Représentation des bobinages 
 
La somme des tensions aux bornes de bobines en série est imposée par la cellule de 
commutation correspondante. La somme des deux flux générés par ces bobines est un flux 
triangulaire. Avec l’analogie flux magnétique – courant électrique, les bobinages sont montrés 
sous la forme d’une source de courant triangulaire alternatif en parallèle avec deux 
transformateurs monophasés idéaux (Figure 3.5) [42]. 
 
 
1= sources de courant analogues à des générateurs de flux triangulaire imposant la somme des flux des bobines 
connectés en série; 
2= transformateur idéal permettant de répartir le courant de la source entre deux branches du circuit; 
3= résistance électrique représentant la réluctance des zones d’air 
4= conducteurs représentant les branches magnétiques du noyau (perméabilité infinie). 
Figure 3.5 Schéma équivalent du transformateur inter-cellules monolithique basé sur des noyaux en 
forme de « E » et en forme de « I » 
 
 Représentation du noyau 
 
Basé sur l’hypothèse réluctances en fer négligeables, les différentes branches du noyau 
magnétique sont représentées par de simples conducteurs (Figure 3.5). Rair est la réluctance de 




Une coupure longitudinale imaginaire peut être réalisée au niveau des colonnes 
verticales internes (2v…7v), tout en gardant le contact magnétique existant sur l’axe de 
symétrie (1a…6a) (Figure 3.6). A ce schéma équivalent plusieurs réseaux maillés de flux 










Figure 3.6 Schéma équivalent après une coupure 
 
Un seul conducteur sort du bloc « a » de la Figure 3.7. Le courant dans ce conducteur est donc 
nul, ce qui démontre que le flux à travers le contact magnétique « 1a » est nul. On en déduit 
alors de manière analogue que le flux à travers le contact magnétique « 2a » est nul. Enfin, par 




Les résultats obtenus par le biais de cette approche simple nous permettent d’écrire les 
déductions suivantes : 
- Les transformateurs inter-cellules peuvent être décollés ou collés (Figure 3.8), sans 
changer ni les flux transversaux, ni les propriétés électriques en sortie du 
convertisseur, 
- Une association de transformateurs monophasés séparés peut présenter les mêmes 
propriétés électriques qu’un transformateur inter-cellules monolithique. 
 
 
Figure 3.7 Flux du bloc « a » 
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Figure 3.8 Noyau magnétique décollage complète 
 
Sur la Figure 3.8, sachant que les bobines représentées par la même couleur sont 
raccordées en série et reliées à la même phase du convertisseur, on retrouve l’association 
cyclic cascade de transformateurs séparés [39]. D’autres types d’association de 
transformateurs séparés dans un convertisseur MCP sont présentés en [40]. 
 
III.3 Réduction des flux fondamentaux dans les 
transformateurs inter-cellules séparés 
 
Nous avons montré précédemment les résultats suivants : 
- la permutation des tensions de phase permet de réduire les flux transversaux dans un 
transformateur inter-cellules monolithique monobobine, 
- un transformateur inter-cellules monolithique avec deux bobines par phase peut être 
divisé en p transformateurs monophasés identiques. 
Dans ce paragraphe nous nous proposons de montrer que la permutation des tensions de phase 
permet de réduire les flux fondamentaux dans les transformateurs inter-cellules séparés. 
 
III.3.1 Détermination des flux fondamentaux 
 
Tout d’abord, nous allons trouver les expressions générales des flux fondamentaux en 
fonction des tensions imposées aux bornes des bobinages. 
La Figure 3.9 montre le schéma équivalent d’un transformateur avec deux 
enroulements couplés par un flux magnétisant Φm. 
 
 
Figure 3.9 Schéma équivalent d’un transformateur 
 
Pour le même nombre de spires au primaire et au secondaire (égal à n), les tensions induites 
aux bornes des bobinages peuvent être écrites sous la forme suivante : 
 







































où vm est la tension associée au flux magnétisant et vf est la tension associée au flux de fuites 
(Φf). 
Dans un transformateur inter-cellules, les flux de fuite ont une fréquence apparente égale à 
p.Fdec et le flux magnétisant est à la fréquence de découpage. Alors, les tensions induites aux 
bornes des bobinages sont égales à la tension associée au flux fondamental : 
 
mvvv == 21  (3.2) 
 




Figure 3.10 Association cyclic cascade de transformateurs séparés pour un convertisseur à 7 cellules 
 
Dans le schéma de la Figure 3.10, la tension entre la phase 1 du convertisseur et le 
point commun (v1c) est égale à la différence entre la tension du bobinage gauche du 
transformateur 1 et la tension du bobinage droite du transformateur 7. 
En se basant sur l’équation (3.2), la tension v1c peut être exprimée par l’équation suivante : 
 
7111 mmcc vvvvv −=−=  (3.3) 
 
En écrivant des équations similaires pour l’ensemble des tensions, on obtient le système 
d’équations suivant : 
 







































































































































































Notre objectif est de trouver les flux fondamentaux (intégrales des tensions vm1…vm7) 
à partir des tensions v1c…v7c connues. Mais, la matrice qui intervient dans le système 
d’équation (3.4) est une matrice non inversible et donc, il existe une infinité de solutions des 
tensions vm1…vm7. Une solution particulière peut être trouvée en imposant la somme des 
tensions vm1…vm7 nulle : 
 
6543217 mmmmmmm vvvvvvv −−−−−−=  (3.5) 
 

















































































































































Dans le système d’équations (3.6) la matrice M est inversible, les tensions associées aux flux 












































































)(  (3.7) 
 
Pour un convertisseur à 7 cellules, l’inverse de la matrice [M]6x6 est égale à : 
 




































⋅=  (3.8) 
 
L’équation (3.5) nous permet d’exprimer la tension associée au flux magnétisant du 7-ième 
























































































Les équations écrites ci-dessus pour un convertisseur à 7 cellules peuvent être généralisées 
pour un convertisseur à p cellules entrelacées. 



















Minv  (3.10) 
 
Le vecteur U peut être écrit sous la forme: 
 
1...1,)( −=−= prpourprrU  (3.11) 
 
Les flux magnétisant à travers les premiers p-1 transformateurs et les tensions entre les p-1 
phases et le point commun peuvent être regroupés dans deux vecteurs différents : 
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Alors, les vecteurs des flux magnétisants dans les premiers p-1 transformateurs sont décrits 
par l’équation suivante : 
 
[ ] [ ]dtVijT
pn kcmk ∫
⋅⋅⋅=Φ ),(11  (3.13) 
 




⋅⋅⋅=Φ ][11  (3.14) 
 
Avec les équations (3.13) et (3.14) on a les flux fondamentaux des p transformateurs séparés 
exprimés en fonction des tensions de phase du convertisseur. 
 
III.3.2 Exemple pour des tensions sinusoïdales 
 
Après avoir montré les équations des flux fondamentaux dans les transformateurs 
séparés, nous pouvons exemplifier la réduction de ces flux obtenue avec une alimentation 
permutée.  
 Dans le deuxième chapitre (§II.5.5), un procédé d’alimentation a été décrit afin de 
réduire les flux transversaux dans un transformateur inter-cellules monolithique monobobine. 
Ce procédé est parfaitement transposable à une association de transformateurs monophasés 
séparés. Il a été montré que dans un transformateur inter-cellules monolithique monobobine, 
pour un nombre de cellules p impair, il faut que le déphasage (θ) des tensions appliquées à 
deux bobines adjacentes soit égal à pi-pi/p. Donc, pour 7 cellules entrelacées, le déphasage (θ) 
est égal à 6pi/7. 
Dans l’association cyclic cascade de transformateurs séparés (voir Figure 3.10), la 
succession des tensions de phase est la suivante : v1, v2, v3, v4, v5, v6, v7. Les tensions aux 
bornes des enroulements du même transformateur sont déphasées de 2pi/7 (pour 7 cellules 
entrelacées). En fait, en augmentant le déphasage (Ψ) entre les tensions d’alimentation des 
enroulements du même transformateur, le flux magnétique fondamental sera réduit [36]. 
Alors, sur l’exemple de la Figure 3.10, la permutation des phases d’alimentation des 
transformateurs sera : v1, v4, v7, v3, v6, v2, v5. Cette permutation est traduite par un 
déphasage (Ψ) égal à 6pi/7. 
 Pour simplification, nous allons considérer un régime alternatif et sinusoïdal. 
Le calcul a été implémenté sous Matlab et la structure de l’algorithme est donnée en Annexe 
B. La Figure 3.11 montre les vecteurs des flux fondamentaux des transformateurs séparés 
pour un convertisseur à 7 cellules, dans les conditions suivantes : 
- 10kHz fréquence des tensions sinusoïdales, 
- 50V amplitude des tensions sinusoïdales, 
- 4 spires par bobinage. 
Sur le diagramme de la Figure 3.11 l’amplitude des flux fondamentaux est exprimée en 
Weber. 
 




Figure 3.11 Représentation vectorielle des flux magnétisants 
 
Dans cet exemple, l’utilisation de l’alimentation permutée permet d’obtenir une réduction de 
55% du module des flux fondamentaux par rapport ceux obtenus avec l’utilisation de 
l’alimentation standard. 
 Il est intéressant ici de définir un facteur de majoration de l’amplitude des flux 









=  (3.15) 
 
où Φm(c) est le flux fondamental dans les colonnes centrales. Φcrête(sinus) représente la valeur 
crête du flux fondamental dans les colonnes centrales. Dans un transformateur monophasé 
discret, tel qu’il est représenté sur la Figure 3.8, l’amplitude du flux fondamental dans les 
colonnes transversales est égale à la moitié de l’amplitude du flux fondamental dans les 
colonnes centrales (ou bobinées). En régime alternatif et sinusoïdal, la valeur crête du flux 










 La Figure 3.12 montre l’évolution du facteur de majoration F.R. en fonction du 
nombre de cellules p et pour les deux types d’alimentation. Nous pouvons constater que pour 
une alimentation standard, F.R. augmente avec le nombre de cellules. En mode permuté, F.R. 
diminue avec p, et tend vers 1. Le surdimensionnement du circuit magnétique observé avec 
l’alimentation standard disparaît. Pour l’alimentation permutée, le choix du nombre de 
cellules est donc important. On observe notamment que 6 cellules est, de ce point de vue, un 
assez mauvais choix car on retrouve le même surdimensionnement que pour 3 cellules. 
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a) alimentation standard b) alimentation permutée 
Figure 3.12 Facteur de majoration FR pour les deux types d’alimentation 
 
La réduction d’amplitude des flux fondamentaux observée rend tout à fait viable l’option 
alimentation permutée y compris dans la version à transformateurs séparés. 
 
III.4 Collages permettant une réduction de flux 
 
III.4.1 Réduction des flux fondamentaux dans les colonnes de 
collage 
 
L’alimentation permutée permet de réduire les flux fondamentaux dans les 
transformateurs inter-cellules séparés. Le recollage des transformateurs est admis. Maintenant 
nous allons montrer quel est le collage optimal qui conduit à une réduction des flux dans les 
colonnes verticales communes des transformateurs.  
En collant deux circuits magnétiques, les flux des jambes collés vont se sommer et l’on 
obtiendra une réduction de flux d’autant plus importante que les flux circulant dans ces 
jambes sont égaux en amplitude et de signe opposé. En raisonnant sur les flux fondamentaux 
dont les amplitudes sont égales nous allons donc rechercher les conditions de déphasage qui 
conduisent à la meilleure réduction des flux. 
Distinguons tout d’abord parmi les circuits magnétiques couramment utilisés, deux 
types distincts ; les circuits à 1 maille (ex : ‘UI’, ‘UU’, ‘CI’,…) et les circuits magnétiques à 2 
mailles (ex : EI’, EE,…). Ces circuits peuvent être collés selon deux axes et on a donc quatre 
types de collage (Figure 3.13). On constate ainsi que pour annuler le flux dans les jambes 
collées on doit avoir des flux initiaux en phase pour les cas a), b) et c), et des flux déphasés de 
180° dans le cas d).  
 




a) Noyaux UU ou UI b) Noyaux EE ou EI 
  
c) Noyaux UU ou UI d) Noyaux EE ou EI 
Figure 3.13 Collage des transformateurs 
 
On voit ainsi que le déphasage optimum est 0 ou 180° selon que le nombre de mailles du 
circuit dans l’axe de collage est 1 ou 2.  
Dans les transformateurs inter-cellules qui nous intéressent, on essaiera donc de se rapprocher 
de ces collages optimaux en raisonnant sur les phases des flux fondamentaux déterminés 
selon la méthode précédemment exposée. 
La Figure 3.14 montre l’évolution du facteur de réduction (γ) des flux dans les colonnes 
collées en fonction du déphasage entre les flux fondamentaux. Dans les cas a), b) et c) de la 
Figure 3.13, en s’appuyant sur l’hypothèse que les flux fondamentaux ont la même amplitude, 
γ est donné par l’expression suivante : 
 
))180cos(1(2 δγ −+⋅=  (3.17) 
 
où δ est l’angle de déphasage entre les flux fondamentaux dans les jambes collées. 
Pour traiter le cas d) de la Figure 3.13, il faut remplacer (180-δ) par δ dans l’équation (3.17). 
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Figure 3.14 Réduction de flux en fonction du déphasage 
 
III.4.2 Réduction des flux de fuites 
 
Après avoir montré comment il faut coller les transformateurs pour réduire les flux 
magnétisants dans les jambes communes, nous nous intéressons maintenant aux flux de fuites. 
Prenons le cas des transformateurs basés sur des circuits EE ou EI verticaux collés 
horizontalement. La Figure 3.15a illustre les lignes de flux de fuite associées à chaque bobine. 
Nous pouvons constater que dans ce cas il existe une sommation des flux de fuite dans la 
colonne commune.  
Dans un transformateur monophasé, les bobines peuvent être permutées sans changer 
les flux magnétisants. Alors, comme la Figure 3.15b nous le montre, après une permutation 
des bobines d’un transformateur, on obtient une compensation des flux de fuites dans la 
colonne commune. 
 Cet aspect est très intéressant dans le cas des transformateurs inter-cellules, car les 
composantes continues de flux circulent principalement dans les réluctances de fuites. Ainsi, 





a) Noyaux EE ou EI -addition des flux de fuites b) Noyaux EE ou EI -soustraction des flux de fuites 
Figure 3.15 Réduction des flux de fuites 
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Le principe du collage optimal des transformateurs inter-cellules fait l’objet d’un deuxième 
brevet déposé par l’équipe 3DPHI, brevet en cours de publication. 
 
III.5 Simulation. Validation des réductions de flux 
 
Basé sur les résultats des paragraphes précédents, deux types d’alimentation permutée 
sont définis : 
 mode permuté B1, permet de réduire les flux fondamentaux dans les transformateurs 
inter-cellules, 
 mode permuté B2, permet d’obtenir à la fois une réduction des flux fondamentaux et 
une minimisation des flux dans les colonnes communes (appelées aussi colonnes de 
collage ou colonnes verticales internes). 
Il convient maintenant de vérifier par simulation la réduction de flux obtenue pour ces deux 
types de permutation en régime non-sinusoïdal. Les simulations réalisées sont basées sur le 
circuit électrique équivalent des transformateurs inter-cellules. 
 
III.5.1 Circuit électrique équivalent d’un transformateur planar E/PLT 
 
Nous allons considérer des transformateurs inter-cellules basés sur des noyaux de type 
planar E 58/11/38 et PLT 58/38/4 matériau magnétique 3C90. Le choix de ce type de noyau 




a) noyau planar en forme de « E » 58/11/38 b) noyau planar en forme de « PLT » 58/38/4 
Figure 3.16 Dimensions géométriques des noyaux planars 
 
Afin de mieux identifier les flux circulant dans les différentes colonnes du noyau magnétique, 
les notations illustrées dans la Figure 3.17a sont adoptées : 
- vH verticale Haute, vB verticale Bas, 
- hH horizontale Haute, hB horizontale Bas, 
- pltH plate Haute, pltB plate Bas, 






- c centrale. 
 
 Les bobinages sont réalisés autour de la colonne centrale c. Le circuit électrique 
équivalent de ce type de transformateur est montré dans la Figure 3.17b, dont on retrouve le 




a) circuit magnétique b) circuit électrique équivalent 
Figure 3.17 Modèle des réluctances d’un transformateur planar 
 









































où Aeh est la section effective des colonnes horizontales, Aev est la section effective des 
colonnes verticales, µr est la perméabilité magnétique relative du matériau magnétique, Lf est 
l’inductance de fuites. 























µr lFA [mm] lEF [mm] lplt [mm] Aeh [mm²] 
Aeh=Aev 
2300 27,1 8,5 58,4 154 
Tableau 3.1 Paramètres de calcul des réluctances 
 
La section effective de la colonne centrale c (Aec) est égale au double de la section des 
colonnes verticales (Aev). 
Les valeurs des réluctances ainsi obtenues sont données dans le Tableau 3.2. 
 
n Lf [H] Rv [H-1] Rh [H-1] Rplt [H-1] Rair [H-1] 
4 6,14.10-6 3.104 1,83.104 1,29.105 5.3.106 
Tableau 3.2 Valeurs des réluctances 
 
III.5.2 Transformateurs séparés en mode permuté B1 
 
Les simulations sont réalisées dans les conditions suivantes : 
- convertisseur à 7 cellules entrelacées, 
- tension d’entrée E=100 V, 
- courant nominal de sortie 120 A, 
- fréquence de découpage 50 kHz. 
Le schéma électrique développé sous PSIM est montré dans la Figure 3.18. Dans ce schéma 
on retrouve chaque transformateur représenté sous la forme d’un sous-système (S), chaque 
sous-système comportant le schéma électrique de la Figure 3.17b.  
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Figure 3.18 Schéma de simulation d’un convertisseur à 7 cellules entrelacées avec des transformateurs 
séparés en alimentation standard 
 
Compte tenu du sens du courant circulant dans les bobines connectées en cyclic 
cascade et de la numérotation des phases d’alimentation des bobines, la séquence des phases 




Figure 3.19 La séquence des phases d’alimentation en mode standard 
Chapitre III Transformateurs inter-cellules monolithiques ou séparés 
 
 68 
Noter qu’en alimentation standard, les flux fondamentaux des transformateurs sont imposés 
par les tensions des deux phases déphasées de 2pi/7. 
Nous avons montré que, pour réduire les flux fondamentaux, les tensions appliquées aux 
bobines du même transformateur doivent être déphasées de 6pi/7. 




Figure 3.20 La séquence des phases d’alimentation en mode permuté B1 
 
La Figure 3.21 montre les formes d’ondes des variables électriques correspondantes aux deux 
modes d’alimentation et pour un rapport cyclique de 50%. Dans les deux cas, nous pouvons 
bien constater l’effet transformateur inter-cellules traduit par : 
- l’ondulation relative du courant de sortie (Is) est égale à l’ondulation relative des 
courants de phase (I1), 
- l’ondulation de courant à 7.Fdec apparaît également sur les courants de phase. 
Toutefois, dans ce cas particulier, l’inductance magnétisante est relativement faible, et sur le 
courant de phase on retrouve superposé le courant magnétisant à la fréquence de découpage. 
On peut ainsi vérifier que l’alimentation permutée réduit les flux magnétisants (voir forme 
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a) alimentation standard 
 
b) alimentation permutée B1 
Figure 3.21 Formes d’onde des grandeurs électriques : convertisseur avec des transformateurs séparés 
 
 Ensuite, nous allons nous intéresser aux variables magnétiques. Il faut préciser qu’une 
association de transformateurs inter-cellules est équivalente à une topologie circulaire de 
transformateur inter-cellules monolithique. Autrement dit, les flux dans les colonnes hH des 
transformateurs séparés ont la même forme d’onde, la même valeur crête-crête et ils sont 
régulièrement déphasés. Pour ne pas surcharger l’image, dans la Figure 3.22 nous avons 
représenté seulement les flux circulant dans les colonnes hH des transformateurs S1 et S2, 
pour les deux modes d’alimentation.  
Nous pouvons constater qu’une réduction de 43% de la valeur crête–crête des flux est obtenue 
en alimentation permutée, régime non-sinusoïdal. En alimentation standard les flux 
magnétisants sont déphasés de 2pi/7 et en mode permuté de 6pi/7. 
 




a) alimentation standard 
∆ΦhH=57,8µWb 
b) alimentation permutée B1 
∆ΦhH=32,8µWb 
Figure 3.22 Formes d’ondes des flux à travers les colonnes hH des transformateurs S1 et S2 
 
III.5.3 Transformateurs collés en mode permuté B2 
 
Nous avons considéré les noyaux des transformateurs avec des noyaux verticaux. Un 
composant monolithique avec deux enroulements par phase peut être réalisé en collant 
directement les noyaux sur l’axe horizontal (Figure 3.23). Ce collage est possible, mais ne 
correspond pas aux règles de collage optimal décrites ci-dessus ; 
• La différence de flux magnétisants déphasés de 6pi/7 dans les colonnes 
verticales internes redonne naissance à des flux triangulaires d’amplitudes 
élevées. 





Figure 3.23 Collage des transformateurs mode permuté B1 
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Pour créer des flux magnétisants plus faiblement déphasés, il est possible de retourner les 
transformateurs S2, S4 et S6 autour d’un axe vertical. Les sept vecteurs de flux magnétisant se 
retrouvent ainsi uniformément distribués sur un secteur angulaire d’environ 180° au lieu de 
360° (Figure 3.24), ce qui est plus propice à la réalisation de collages optimaux (déphasages 
pi/7 au lieu de 2pi/7). 
 
  
a) mode permuté B1 b) mode permuté B2 
Figure 3.24 Diagramme des vecteurs flux magnétisants 
 
Toutefois dans cette rotation, le sens de circulation des flux magnétisants ne change pas, il 
change seulement la phase associée aux flux magnétisants des transformateurs S2, S4 et S6. 
L’orientation des flux de fuite est conservée, et à travers les colonnes de collage il existe 








Figure 3.25 Déphasage des flux après rotation des transformateurs S2, S4 et S6 
 
Il est alors possible de permuter la position des bobines gauche et droite des transformateurs 
S2, S4 et S6 pour inverser le sens des fuites sans modifier les flux magnétisants. On aboutit 
alors à la configuration de la Figure 3.26 qui combine tous les avantages. 
 
 
Figure 3.26 .Collage des transformateurs mode permuté B2 
 
En mode permuté B1, les flux à travers toutes les colonnes verticales internes sont identiques 
et ils ont une forme d’onde triangulaire déphasés de 6pi/7 (voir Figure 3.27a). La Figure 3.27b 
montre les formes d’onde des flux en mode permuté B2. On peut constater que la valeur 
crête-crête des flux dans les colonnes verticales internes est réduite et les composantes 
continues de ces flux s’annulent.  
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a) mode permuté B1 
 
 
b) mode permuté B2 
Figure 3.27 Flux dans les transformateurs collés 
 
Les résultats des simulations électriques montrés dans ce paragraphe font clairement 












Le concept de transformateurs inter-cellules séparés est très intéressant pour des 
applications où la modularité du convertisseur est importante. Une étude basée sur une 
approche simple nous a permis de démontrer qu’une association de transformateurs séparés 
présente est équivalente à un transformateur inter-cellules monolithique et « monobobine ».  
 Les équations des flux fondamentaux dans les transformateurs séparés ont été 
exprimées en fonction des tensions de phase. A partir de ces équations nous avons pu vérifier 
la réduction des flux fondamentaux avec l’alimentation permutée dans un régime alternatif et 
sinusoïdal.  
 Le recollage des transformateurs étant admissible, nous avons montré que les flux à 
travers les colonnes communes peuvent être minimisés. 
 Deux modes de permutation ont été définis : 
- le mode permuté B1 qui mène à une réduction des flux fondamentaux dans une 
association de transformateurs monophasé séparés, 
- le mode permuté B2 qui mène à une réduction des flux fondamentaux dans les 
transformateurs monophasés collés et à une minimisation des flux dans les colonnes 
communes. 
 Afin d’examiner qualitativement la réduction des flux obtenue avec les deux types de 
permutation, en régime non-sinusoïdal, des simulations électriques incluant des modèles 
magnétiques ont été effectuées. Les formes d’ondes des flux mettent en évidence l’avantage 
de l’alimentation permutée. Notre étude mérite ainsi d’être poussée plus loin, et compte tenu 
des formes d’ondes complexes associées aux flux, il faudra faire le bilan en termes de pertes 
magnétiques. Cela fera l’objet du chapitre suivant. 
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Dans les chapitres précédents nous avons montré deux procédés d’alimentation qui 
permettent de réduire les flux circulant dans les transformateurs inter-cellules. 
 L’objectif de ce chapitre est de montrer théoriquement l’impact de ces procédés 
d’alimentation sur les pertes fer. Tout d’abord, nous allons rappeler les différentes 
composantes des pertes fer. Dans un composant magnétique, les pertes magnétiques 
(également appelées pertes fer) dépendent de la forme d’onde de l’induction, de la fréquence, 
du niveau d’induction et de la température de fonctionnement. Pour des formes d’ondes 
sinusoïdales, les pertes magnétiques sont calculées avec l’équation de Steinmetz. Cependant, 
dans les transformateurs inter-cellules, les inductions du circuit magnétique sont de forme 
non-sinusoïdale. Pour cette raison, nous présenterons brièvement les modèles basés sur 
l’équation de Steinmetz pour le calcul des pertes fer correspondantes à des formes d’ondes 
non-sinusoïdales d’induction magnétique. Parmi ces modèles, l’iGSE (Improved Generalized 
Steinmetz Equation) a été retenu pour estimer les pertes magnétiques dans les transformateurs 
inter-cellules. 
 L’iGSE a été implémenté sous la forme d’une fonction Matlab, qui permet de calculer 
les densités de pertes fer à partir des densités de flux et des coefficients de l’équation de 
Steinmetz. Le modèle des réluctances des transformateurs planars nous permet de retrouver 
les flux dans les branches des noyaux magnétiques. Ces deux modèles sont finalement 
couplés afin de calculer les pertes fer. 
 
IV.2 Matériaux magnétiques 
 
Les matériaux magnétiques peuvent être classés en trois familles selon leurs 
compositions : 
 - alliages métalliques, 
 - poudres d’alliages métalliques compactées, 
 - oxydes magnétiques : les ferrites. 
Les ferrites possèdent quelques propriétés intéressantes : résistivité électrique élevée, 
induction de saturation variant de 0,15 à 0,6 T. 
On distingue deux types de ferrites : un ferrite dur difficile à aimanter avec un champ coercitif 
élevé et un ferrite doux facile à aimanter avec un champ coercitif faible. 
En électronique de puissance, les ferrites doux sont les plus courantes pour leur perméabilité 
élevée et leurs faibles pertes. Suivant la gamme de fréquence, on distingue à nouveau deux 
groupes : 
 Les ferrites spinelles de manganèse-zinc (MnZn) utilisés pour des fréquences allant de 
10 kHz à 1 MHz ; leurs aimantations sont parmi les plus élevées (jusqu’à 0,6 T), mais 
leurs résistivités électriques sont parmi les plus faibles (≈1 Ω.m à 100°C) ; 
 Les ferrites spinelles de nickel-zinc (NiZn) utilisés pour des fréquences de 1 MHz à 
500 MHz ; leurs aimantations sont plus faibles que pour les ferrites MnZn (≤0,5T) 
mais les résistivités électriques atteignent 105 Ω.m à 100 °C. 
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Actuellement, les ferrites de puissance sont optimisées en fonction de leurs applications. 
L’optimisation concerne la gamme de fréquence, la température et l’induction de 
fonctionnement. 
 
IV.3 Généralités sur les pertes fer 
 
Dans un matériau magnétique, les pertes peuvent être classées en trois groupes distincts: 
- les pertes par hystérésis 
- les pertes par courants de Foucault, 
- les pertes supplémentaires. 
 
IV.3.1 Pertes par hystérésis 
 
Du point de vue de la conception des transformateurs, les propriétés essentielles d’un 
matériau magnétique sont spécifiées par son cycle d’hystérésis (Figure 4.1). A partir de la 
caractéristique B(H), les propriétés suivantes peuvent être relevées : la perméabilité 




Figure 4.1 Cycle d’hystérésis 
  
Sur le cycle d’hystérésis, nous pouvons constater qu’en présence d’un champ magnétique 
alternatif (H), un matériau emmagasine de l’énergie magnétique provenant du champ mais ne 
restitue pas toute cette énergie lorsque le champ est annulé. Le transfert d’énergie peut être 
décrit sous la forme suivante: 
- du point a au point b, l’énergie provenant du circuit électrique est emmagasinée dans 
le noyau magnétique ; l’énergie emmagasinée est représentée par la surface hachurée 
entre les points a, b et l’axe vertical.  
- du point b au point c, une partie de l’énergie emmagasinée est restituée au circuit 
électrique. 
La différence entre l’énergie emmagasinée et l’énergie restituée constitue l’énergie 
magnétique dissipée à l’intérieur du noyau. 
Pour une fréquence f du champ alternatif, les pertes par hystérésis sont décrites par l’équation 
suivante  [43]: 
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b
hysthyst BfkHdBfP ⋅⋅∫ =⋅=  (4.1) 
 
où khyst est un coefficient de pertes par hystérésis, et b est le coefficient de pertes magnétiques. 
Les cycles d’hystérésis fournis par les fabricants correspondent à une excitation sinusoïdale 
de niveaux +Hs et –Hs. 
 L’allure du cycle d’hystérésis dépend de la tension appliquée aux bornes du bobinage 
et de la température. 
 
IV.3.2 Pertes par courants de Foucault 
 
Le flux magnétique généré par un bobinage est canalisé à l’intérieur du noyau 
magnétique. Le noyau magnétique est un circuit fermé reliant tous les bobinages. Une tension 
est induite autour du noyau magnétique. Le matériau magnétique a une résistivité finie, 
provoquant des courants induits qui circulent autour des lignes de flux magnétiques (Figure 




Figure 4.2 Courants de Foucault dans un noyau magnétique 
 
Les pertes par courants de Foucault dépendent de l’amplitude de l’induction (Bcrete), de 
la fréquence (f) et de la résistivité interne du matériau magnétique (ρ). Les pertes par courants 






BfkP ⋅⋅=  (4. 2) 
 
où kF est un coefficient de pertes par courants de Foucault. 
 
IV.3.3 Pertes supplémentaires 
 
A l’origine de ce type de pertes se retrouvent les parois de Bloch qui séparent les 
domaines magnétiques. A l’intérieur de chaque domaine magnétique le champ est uniforme. 
Les domaines magnétiques sont séparés par des zones de transition nommées parois de Bloch. 
Dans les parois de Bloch l’aimantation passe d’une direction à l’autre. La taille des domaines 
dépend du champ magnétique extérieur appliqué. Ainsi, les parois peuvent se déplacer et 
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paramètres on distingue : la conductivité du matériau, l’intensité,  la fréquence d’excitation ou 
encore le niveau des impuretés. 
Des courants de Foucault prennent naissance au voisinage des parois de Bloch en 
mouvement au sein de la matière aimantée (Figure 4.3). En électrotechnique, ces pertes 
résultantes sont appelées pertes supplémentaires. 
 
 
Figure 4.3 Courants induits au voisinage des parois de Bloch 
  
 Les pertes supplémentaires peuvent être exprimées sous la forme suivante [43]: 
 
2/32/3
cretess BfkP ⋅⋅=  (4.3)  
 
où ks est un paramètre qui dépend du matériau magnétique et de la géométrie du noyau 
magnétique. 
Pour les ferrites, cette troisième composante porte le nom de pertes par résonance-
relaxation [43] [44]. La part dans les pertes totales dépend directement de la fréquence. 
Celles-ci deviennent prépondérantes dans le domaine des MHz [43].  
 
IV.3.4 Pertes fer en régime sinusoïdal 
 
L’approche la plus utilisée en régime sinusoïdal est le calcul des pertes fer par la 





ferv BfktP ⋅⋅=)(  (4.4) 
 
avec )(tPv la valeur moyenne de la densité de pertes fer, W/m³. 
Le coefficient kfer et les exposants a et b sont des paramètres caractéristiques à chaque 
matériau magnétique et ils peuvent être extraits de mesures fournies par les fabricants. 
En tenant compte que les propriétés des matériaux magnétiques dépendent de la température, 
dans l’équation de Steinmetz un coefficient de température (CT) est introduit : 
 ( ) bcreteaferbcreteaferTv BfkctTctTctBfkCtP ⋅⋅⋅+−=⋅⋅⋅= 2120)(  (4.5)  
 
Les coefficients ct0, ct1, ct2 sont dimensionnés de telle façon qu’à une température de 100 °C, 
le coefficient CT est égal à 1 [45]. 
Les coefficients des pertes magnétiques pour quelques types de matériaux magnétiques sont 
donnés dans le Tableau 4.1à titre indicatif. Noter que les coefficients de pertes fer dépendent 
de la fréquence de fonctionnement. 
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Matériau f (kHz) kfer (mW/cm³)  ct0 ct1 ct2 a b 
3C85 20-100 1,1.10-2 9,10.10-5 1,88.10-2 1,97 1,30 2,50 
3C85 100-200 1,5.10-3 9,10.10-5 1,88.10-2 1,97 1,50 2,60 
3C90 20-200 2,65.10-3 1,65.10-4 3,10.10-2 2,45 1,45 2,75 
3F3 20-300 2,50.10-4 7,90.10-5 1,05.10-2 1,26 1,60 2,50 
3F3 300-500 2,00.10-5 7,70.10-5 1,05.10-2 1,28 1,80 2,50 
3F3 500-1000 3,60.10-9 6,70.10-5 8,10.10-3 1,14 2,40 2,25 
3F4 500-1000 1,20.10-4 9,50.10-5 1,10.10-2 1,15 1,75 2,90 
3F4 1000-3000 1,10.10-11 3,40.10-5 1,00.10-4 0,67 2,80 2,40 
Tableau 4.1 Coefficients des pertes fer [45] 
 
IV.3.5 Pertes fer en régime non-sinusoïdal 
 
Pour les sollicitations en tension sinusoïdale, les pertes fer sont caractérisées par les 
différents fabricants. Toutefois, ces caractérisations ne sont pas représentatives pour les 
sollicitations rencontrées en électronique de puissance. Il a été montré expérimentalement que 
les pertes fer sous une excitation non–sinusoïdale sont plus grandes que les pertes sous une 
excitation sinusoïdale, dans les conditions du même produit f.Bcrete [43]. 
Pour cette raison, des modèles adaptés à des sollicitations périodiques non-sinusoïdales sont 
indispensables. Une des voies de conception de ces modèles est basée sur l’équation de 
Steinmetz et s’appuie sur les abaques fournis par les constructeurs. Nous allons rappeler les 
principaux modèles développés à partir de l’équation de Steinmetz. 
 
 MSE Modified Steinmetz Equation 
 
Cette approche est basée sur l’idée que les pertes fer dépendent de la vitesse de variation de 
l’induction magnétique (dB/dt) [46] : 

















=  (4.6)  
 
où T est la période de la forme d’onde de l’induction magnétique. 
- deuxième étape : une relation entre la fréquence f et dtdB / est trouvée, en 
normalisant l’équation (4.6) par la constante 2/∆Bpi². Ainsi, une fréquence équivalente 

























Alors, les pertes magnétiques sont calculées par le biais de l’équation de Steinmetz modifiée, 
en utilisant la fréquence équivalente : 
 






eqferTv fBfkCP ⋅⋅⋅⋅= −1  (4.8)  
 
où fr est la fréquence de répétition. Pour certaines formes d’ondes, f=fr, f=1/T. 
Jieli [47] montre que le MSE permet le calcul prédictif des pertes fer que dans un cadre 
restreint de sollicitations. 
 
 GSE Generalized Steinmetz Equation 
 
Dans cette approche, les pertes magnétiques sont supposées fonction de l’induction 





dBktP −⋅= )()( 1  (4.9) 
 












1  (4.10)  
 
















 (4.11)  
 
Le GSE ignore les états d’aimantation précédents du matériau. 
 
 iGSE Improved GSE 
 
Pour tenir compte de l’historique de l’aimantation, la méthode iGSE propose de substituer la 





dBktP −∆=)(  (4.12)  
 
















où le coefficient ki est défini par : 
 












i  (4.14)  
 


























Dans l’équation (4.13), le calcul des pertes est segmenté et il tient compte des cycles 
d’hystérésis majeurs et mineurs, ce qui est primordial dans le cadre des sollicitations 
harmoniques. 
Les résultats présentés en [48] montrent une bonne concordance entre les pertes magnétiques 
mesurées et les pertes calculées avec iGSE pour une forme d’onde non-sinusoïdale. 
Il existe également des approches basées sur la séparation des pertes fer [49] [50]. La 
référence [49] propose un modèle des pertes fer pour des tensions créneaux avec une 
composante continue. Du point de vue pratique, l’inconvénient de cette approche est le fait 
qu’elle demande une série de mesures préliminaires sur le matériau magnétique afin de 
trouver certains coefficients spécifiques. 
Le modèle proposé par Roshen [50] s’appuie sur la séparation des pertes magnétiques 
et il exige seulement des paramètres caractéristiques au matériau magnétique et des 
paramètres liés à la géométrie du noyau. 
 
IV.4 Méthode théorique d’évaluation des pertes fer 
 
L’équipe de Dartmouth Magnetic Component and Power Electronics Research [51] 
ont développé une routine Matlab de calcul des pertes magnétiques pour des formes d’onde 
non-sinusoïdales. Cette routine de calcul est basée sur l’équation iGSE et elle sera adaptée et 
utilisée ensuite dans notre étude afin d’évaluer ces pertes. Nous allons tout d’abord présenter 
le fonctionnement de la routine de calcul ainsi que les conditions de simulations. 
 
IV.4.1 Routine de calcul des pertes fer 
 
 Procédure de dissociation de la forme d’onde en cycle majeur et cycles mineurs 
 
La procédure est basée sur l’équation (4.13), appliquée pour chaque cycle majeur et 
cycle mineur de la forme d’onde de l’induction magnétique B. La routine de calcul comporte 
un algorithme capable de dissocier la forme d’onde de B en un cycle majeur et un ou plusieurs 
cycles mineurs. L’algorithme vérifie également si les cycles mineurs présentent des sous-
cycles, si à leur tour les sous-cyles contiennent des sous-cycles et ainsi de suite. 
L’organigramme de la procédure de séparation des cycles mineurs est indiqué sur la 
Figure 4.4 [48]. La forme d’onde est divisée en deux zones : zone croissante et zone 
descendante. La zone croissante est la zone comprise entre le point minimal et le point 
maximal de la forme d’onde. Cette zone peut inclure des pentes positives et négatives, mais 
Chapitre IV Evaluation théorique des pertes fer 
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en moyenne, la pente doit être croissante. La zone descendante est la zone entre la valeur crête 
et la valeur minimale de la forme d’onde. 
 
 
Figure 4.4 Procédure de séparation des cycles mineurs [48] 
  
La fonction d’extraction des cycles mineurs contenus dans la zone croissante est présentée par 
l’organigramme de la Figure 4.5 [48]. 
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Figure 4.5 Fonction de séparation des cycles mineurs contenus dans la zone croissante 
  
Afin de mieux comprendre le principe de cette fonction, nous allons prendre l’exemple de la 
forme d’onde illustrée sur la Figure 4.6. Sur toute la période de B, on identifie les intervalles 
de temps  suivants: 
- pour 0<t<2µs, les valeurs de l’induction sont placées dans un vecteur Cyclemajeur, 
- à t=2µs, le début d’un cycle mineur est détecté via un changement de pente ; 
- pour 2µs<t<4µs, les valeurs de B sont stockées dans un vecteur Cyclemineur1 ;  
- à t=4µs, B atteint de nouveau la valeur pour laquelle B a commencé à décroître  et 
correspond à la fin du cycle mineur ; 
- pour 4µs<t<8µs, les valeurs de B sont stockées de nouveau dans le vecteur 
Cyclemajeur ; 
- à t=8µs, un nouveau cycle mineur est détecté via le changement de pente de la forme 
d’onde ; 
- pour 8µs<t<10µs, les valeurs de B sont stockées dans un vecteur Cyclemineur2 ; 
- à t=10µs, B atteint la valeur pour laquelle il a commencé à croître  et correspond à la 
fin du cycle mineur ; 








Figure 4.6 Exemple de forme d’onde non - sinusoïdale 
  
A la fin de cet algorithme, un vecteur Cyclemajeur est créé contenant les valeurs de B pour les 
deux zones : croissante et décroissante. Chaque cycle mineur est stocké dans un vecteur 
séparé et il est vérifié s’il contient des sous-cycles. Si un sous-cycle est détecté, alors le cycle 
mineur est traité par la fonction décrite dans la Figure 4.5. 
  
 Calcul des pertes fer 
 
L’équation (4.13) est appliquée pour le vecteur Cyclemajeur et pour tous les cycles 






TPP  (4.16)  
 
où Pi décrit les pertes pour un cycle majeur ou mineur i, Ti est la période du cycle i, et T la 
période totale de la forme d’onde. 
En électronique de puissance on rencontre souvent des formes d’onde de type PWL 
(piecewise linear). L’exemple illustré par la Figure 4.6a est une forme d’onde de type PWL. 
Elle peut donc être divisée en plusieurs segments linéaires. Pour chaque segment la pente est 
constante et l’équation (4.13) peut être écrite sous la forme suivante [47]: 
 




















où Bm  est la valeur de l’induction à l’instant tm, et ∆B est la valeur crête-crête de l’induction 
sur toute la période T de la forme d’onde. 
 A titre d’exemple, dans le Tableau 4.2 on montre la différence entre les pertes 
magnétiques calculées avec l’équation de Steinmetz et celles calculées avec l’équation iGSE, 
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(à 100°C) α β 
Pv (kW/ m³) 
Eq. de Steinmetz 
(5.5) 
Pv (kW/ m³) 
Eq. iGSE 
(5.17) 
3C90 12.10-6 2,65.10-3 1 1,45 2,75 64,29 69,88 
Tableau 4.2 Densités de pertes fer correspondantes à la forme d’onde de B Figure 4.6a 
  
Toutefois, cette méthode de calcul basée sur iGSE présente certaines limitations, 
notamment dans le cadre des sollicitations non-sinusoïdales pour lesquelles les harmoniques 
couvrent une large bande de fréquence, ou pour lesquelles se superpose une composante 
continue [48]. 
Enfin, il est important de souligner que nous manquons de recul sur cette méthode et que nous 
n’avons trouvé que quelques validations partielles réalisées par les concepteurs de la méthode 
elle–même. Cette méthode a le mérite d’exister et d’être facile à utiliser dans notre contexte, 
et c’est pour cette raison que nous l’avons adoptée. 
 
IV.4.2 Schéma électrique et conditions de simulation 
 
Dans le chapitre précédent §III.5.1 nous avons présenté le schéma électrique équivalent des 
transformateurs inter-cellules. Les simulations réalisées à l’aide du logiciel PSIM nous 
permettent d’accéder aux flux électriques dans les différentes branches des noyaux 
magnétiques. Ensuite, les formes d’ondes de flux magnétiques peuvent être récupérées et la 
routine Matlab peut être lancée pour le calcul des pertes fer correspondantes. 
 L’une des limitations de la routine de calcul est constituée par les formes d’onde avec 
une composante continue. De plus, nous avons montré que le mode permuté 1 entraîne une 
réduction des flux magnétisants dans les transformateurs inter-cellules. Ces deux aspects nous 
ont amené à réaliser l’ensemble des simulations dans les conditions suivantes : 
- les transformateurs inter-cellules en circuit ouvert (sans charge) (Figure 4.7), 
- les sorties des cellules de commutation sont découplées avec des condensateurs série 
pour éliminer toute composante continue des courants de phase. 
Dans ces conditions, les courants de phase correspondent aux courants magnétisants et les 
branches du circuit magnétique sont parcourues par des flux alternatifs, sans composante 
continue. 
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Figure 4.7 Schéma de simulation d’un convertisseur à 7 cellules entrelacées avec des transformateurs 
séparés en alimentation standard ; objectif : déterminer les pertes fer 
  
Chaque transformateur est constitué par un noyau en forme de « E » et un noyau en forme de 
« PLT ». Une fois exécutée, la routine de calcul donne comme résultat les densités de pertes 
fer (exprimées en kW/m³) correspondant aux différentes densités de flux. 
Pour trouver les pertes fer (exprimées en W), le noyau magnétique a été partitionné sous la 
forme de plusieurs volumes constitutifs (Figure 4.8). Les valeurs présentées à la droite de 








Vev [m³] Veh [m³] Vec [m³] 
4450,08.10-9 1040,13.10-9 2005,965.10-9 
 
   
 
Figure 4.8 Volumes constitutifs d’un noyau EPLT 
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Les simulations d’évaluation des pertes fer ont été réalisées dans les conditions suivantes : 
- convertisseur 7 cellules entrelacées, 
- tension d’entrée 100V, 
- fréquence de découpage 47,6kHz, 
- condensateurs série 5µF, 
- noyaux magnétiques de type planar E 58/11/38 et PLT58/38/4, 
- matériau magnétique 3C90, 
- coefficients de l’équation de Steinmetz présentés dans le Tableau 4.1 pour 3C90, 
- température du noyau magnétique de 30°C. 
 
IV.4.3 Organisation des simulations 
 
Nous avons vu qu’il existe deux types de fonctionnement des composants magnétiques 
dans un convertisseur MCP : 
- fonctionnement « inductance » (ou fonctionnement selfs), où l’ondulation des courants 
de phase a une fréquence apparente égale à Fdec, 
- fonctionnement transformateurs inter-cellules, où l’ondulation des courants de phase a 
une fréquence apparente égale à p.Fdec. 
Les transformateurs inter-cellules peuvent être de type:  
- monolithique avec une bobine par phase,  
- association de transformateurs séparés (ou deux bobines par phase), 
- monolithique (ou transformateurs collés) avec deux bobines par phase. 
Notre but est de caractériser le fonctionnement des transformateurs monophasés. Toutefois, 
afin de disposer d’un niveau de pertes fer de référence nous utiliserons une configuration 
particulière dans laquelle les deux enroulements de chaque transformateur sont associés en 
série et connectés d’un coté à une phase de l’onduleur et de l’autre à une charge commune. 
Dans cette configuration, une tension carrée est imposée aux bornes de chaque bobinage qui 
deviennent donc autant de sources de flux triangulaires. Ces flux correspondent aux flux 
qu’on aurait dans les inductances d’une structure entrelacée sans couplage, et cette 
configuration sera appelée « configuration inductance ». Nous verrons que cette configuration 
correspond à des pertes fer très faibles et que le but des différentes permutations est de se 
rapprocher de ce niveau de pertes fer minimum qui apparaît comme la référence (il serait 
toutefois hâtif de conclure les inductances d’une structure entrelacée sans couplage 
constituent une solution optimale du point de vue pertes car les pertes cuivre sont leur point 
faible). 
Compte tenu de ces aspects, l’évaluation des pertes magnétiques peut être organisée sous la 
forme décrite par le schéma de la Figure 4.9. 
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Figure 4.9 Différentes configurations d’évaluation des pertes fer 
 
IV.5 Comparatif des pertes fer dans les différentes 
configurations 
 
L’objectif de ce paragraphe est de dresser un comparatif des pertes fer totales dans 
différentes configurations, pour tous les points de fonctionnement (c'est-à-dire une variation 
du rapport cyclique de 0 à 100%). 
 
IV.5.1 Noyaux décollés – volume ferrite 7 E + 7 PLT 
 
Nous allons considérer le cas des transformateurs monophasés séparés. Rappelons 
nous que le mode standard correspond à un déphasage égal à 2pi/p entre les tensions 
appliquées aux bobines du même transformateur et que le mode permuté B1 permet de réduire 
les flux magnétisants dans les transformateurs inter-cellules séparés. 
 La Figure 4.10 montre l’évolution des pertes fer totales en fonction du rapport 
cyclique, pour trois configurations : 
- fonctionnement inductance, 
- fonctionnement transformateurs inter-cellules en mode standard (Alim.Standard), 
- fonctionnement transformateurs inter-cellules en mode permuté B1 (Mode Perm. B1). 
Nous pouvons constater que pour le fonctionnement transformateur inter-cellules, une 
réduction de 82% des pertes fer maximales (rapport cyclique 50%) est obtenue en mode 
permuté B1 par rapport au mode standard. La courbe des pertes fer totales en mode permuté 
B1 est relativement proche de la courbe correspondante au fonctionnement inductance. 
Noter également que la courbe des pertes fer en fonction du rapport cyclique est symétrique 
par rapport au rapport cyclique 50%. 
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Figure 4.10 Pertes fer totales 7 E + 7 PLT décollés : comparaison des différentes configurations 
 
IV.5.2 Noyaux collés – volume ferrite 7 E + 7 PLT 
 
Le collage des transformateurs inter-cellules est autorisé. Ainsi, un composant 
monolithique avec deux bobines par phase est formé. Pour les transformateurs collés, le mode 
permuté B2 peut être appliqué. 
 Sur la Figure 4.11, l’évolution des pertes fer totales est illustrée pour différentes 
configurations. Nous allons commenter la courbe des pertes fer pour chaque configuration. 
 
 Noyaux collés fonctionnement inductance 
 
Pour le fonctionnement « inductance », les flux générés sont de forme triangulaire et à travers 
chaque colonne de collage circulent deux flux triangulaires de sens contraire et déphasés de 
2pi/7. Dans le cas du fonctionnement « inductance » en alimentation permutée, les flux dans 
les colonnes de collage sont triangulaires, de sens contraire et déphasés de 6pi/7. Nous avons 
vu que les flux dans les colonnes de collage sont minimisés si le déphasage est plus proche 
possible de 0°. 
Cela explique pourquoi en fonctionnement « inductance permutée », les pertes fer maximales 
sont plus grandes que les pertes fer maximales en fonctionnement inductance standard. 
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Figure 4.11 Pertes fer totales 7 E + 7 PLT collés : comparaison des différentes configurations 
 
 Noyaux collés fonctionnement transformateurs inter-cellules 
 
Tout d’abord, noter que, même en mode standard, le collage des transformateurs 
permet d’obtenir un gain important en termes de pertes fer totales maximales, par rapport aux 
transformateurs décollés (voir Figure 4.10 et Figure 4.11). Cette réduction est obtenue en 
mode standard grâce à la compensation des flux dans les colonnes de collage. 
Ensuite, les pertes fer maximales sont réduites d’un facteur 2,3 lorsque le mode 
permuté B1 est utilisé.  
En mode permuté B2, les flux dans les colonnes de collage sont de sens contraire et 
déphasés de pi/7. De plus, en mode permuté B2, une compensation des flux de fuites est 
obtenue dans les colonnes de collage. Pour un rapport cyclique de 50%, ces deux effets 
conduisent à une réduction de 48% des pertes fer maximales par rapport au mode permuté B1. 
 
IV.5.3 Noyaux collés – volume ferrite 7 E + 1 PLT 
 
La réduction des pertes fer dans les colonnes de collage nous permet de réduire le 
volume total ferrite. Ainsi, dans les transformateurs collés, au niveau des colonnes verticales 
internes on peut enlever les six noyaux en forme de PLT (voir Figure 4.12). 
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Figure 4.12 Transformateurs collés en alimentation standard ; volume ferrite 7 E+1PLT 
 
La Figure 4.13 montre l’évolution des pertes fer totales dans les différentes 
configurations pour un volume total de ferrite égale à sept noyaux en forme de « E » et un en 
forme de « PLT ». Dans ce cas, les pertes fer totales sont augmentées parce que la 
compensation de flux s’effectue à travers des colonnes verticales internes de section deux fois 
plus petites. Les allures des courbes de pertes fer sont identiques au type de collage précédent.  
 
 









Le modèle des réluctances des transformateurs inter-cellules nous permet de visualiser 
et récupérer les formes d’ondes de flux circulant dans le circuit magnétiques. Les procédés 
d’alimentation définis par le mode permuté B1 et le mode permuté B2 offrent une réduction 
des flux magnétiques conséquente. L’objectif de ce chapitre a été de montrer la réduction 
obtenue en termes de pertes magnétiques en mode permuté par rapport à l’alimentation 
standard. Dans les transformateurs inter-cellules, les formes d’ondes des flux sont non-
sinusoïdales. A ce stade de notre étude, la seule méthode d’évaluation des pertes fer simple 
d’utilisation et applicables pour des inductions non-sinusoïdales a été la routine de calcul 
présentée en [6] et disponible sur [9]. 
 Cependant, compte tenu des limitations de cette méthode de calcul, des simulations 
ont été réalisées dans des conditions bien définies. Les résultats des simulations montrent le 
gain obtenu en termes de pertes fer totales dans les conditions de l’alimentation permutée. 
 La précision de la routine de calcul développée par [9] n’est pas garantie pour toutes 
les formes d’onde d’induction magnétique. De plus, dans le cas de notre application, les 
formes d’onde des inductions sont très différentes d’une configuration à l’autre. C’est la 
raison pour laquelle des mesures expérimentales sont nécessaires pour déterminer les pertes 
magnétiques.
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Le gain d’amplitude de flux magnétique obtenu avec les procédés d’alimentation permutée 
reste indiscutable. Quant à la méthode théorique d’évaluation des pertes fer, elle est 
critiquable. 
Les premiers objectifs d’une réalisation pratique sont donc les suivants : 
- vérifier les formes d’onde de flux, 
- mesurer les pertes fer correspondant aux différentes configurations. 
Un banc de caractérisation des pertes fer a été réalisé. Les pertes fer sont déterminées par la 
méthode calorimétrique. Les valeurs obtenues sont ensuite comparées aux valeurs théoriques 
du chapitre précèdent. 
Dans notre étude, une deuxième partie de l’expérimentation est constituée par la réalisation 
d’un prototype de convertisseur compact avec un nombre important de cellules entrelacées, 
utilisant des transformateurs inter-cellules optimisés. Les mesures envisagées sur le prototype 
de convertisseur sont principalement des mesures de rendement en alimentation standard et en 
alimentation permutée. 
 
V.2 Caractérisation des pertes fer 
 
V.2.1 Présentation du montage 
 
V.2.1.1 Schéma général 
 
Le schéma du montage expérimental utilisé pour vérifier les formes d’onde de flux et mesurer 
les pertes fer est montré dans la Figure 5.1. Ce schéma de principe est identique avec le 
schéma électrique employé dans les simulations du chapitre précédent  
 L’alimentation est composée d’une source de tension continue et d’un condensateur de 
filtrage afin de limiter les ondulations de tension. 
 Le convertisseur se compose de sept cellules de commutation en parallèle. Un 
découplage capacitif a été réalisé sur toutes les sorties des cellules de commutation afin 
d’éliminer toute composante continue des courants de phase. 
 Pour être en accord avec les objectifs de ce chapitre et pouvoir comparer les résultats 
expérimentaux avec les simulations, les transformateurs inter-cellules sont en circuit ouvert et 
les conditions de mesures sont les mêmes que celles définies au chapitre précédent. 
 




Figure 5.1 Principe du montage expérimental 
 
V.2.1.2 Spécifications des transformateurs planars 
 
Rappelons que l’objectif est de réaliser une maquette avec des transformateurs à faibles pertes 
Joules.  
Les transformateurs sont construits avec des noyaux planars, combinaison E 58/11/38 et PLT 
58/4/38, matériau magnétique 3C90. Le choix de ces noyaux est arbitraire. Les 
transformateurs étant en circuit ouvert, les bobinages sont dimensionnés pour le passage du 
courant magnétisant. 
Chaque bobinage comporte quatre spires et il est réalisé sur un PCB double face (voir Figure 





a) face supérieure b) face inférieure c) coupe d’une fenêtre de bobinage 
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Forme du conducteur rectangulaire, spirale 
Largeur des pistes conductrices 7 mm 
Epaisseur des pistes conductrices 0,12 mm 
Distance entre deux pistes 1 mm 
Epaisseur de PCB 0,12 mm 
Epaisseur de l’isolant de séparation 3,5 mm 
Nombre de spires/bobine 4  
Nombre de couches 2  
Longueur moyenne des spires 170 mm 
Surface de la fenêtre de bobinage 123,5 mm² 
Inductance propre 638,08 µH 
Inductance de fuites mesurée 0,3 µH 
Tableau 5.1 Dimensions géométriques des bobines 
 
Sur la maquette, le convertisseur comporte 12 cellules en parallèle. Nous allons utiliser 
seulement sept cellules, les autres cellules n’étant pas commandées. La Figure 5.3a est une 
photo du convertisseur. 
Les noyaux des transformateurs sont horizontaux et empilés sur l’axe vertical (voir 
Figure 5.3b). La topologie avec noyaux décollés est obtenue en introduisant des calles en 
matériau amagnétique entre chaque paire de noyaux « E +PLT ». Le collage des noyaux est 
obtenu en enlevant les calles, les différents noyaux étant alors collés sous la seule force de 




a) convertisseurs parallèles entrelacés b) 7 transformateurs planars 
Figure 5.3 Présentation du banc de mesure 
 
V.2.2 Mesure de flux et comparaison des formes d’onde 
 
Le premier objectif est de montrer expérimentalement la réduction de flux obtenue en 
mode permuté et de valider les formes d’onde de flux obtenues avec le modèle aux 
réluctances. Le flux est mesuré avec une spire autour d’une colonne centrale d’un noyau 
planar en forme de « E » et en intégrant la tension induite. L’intégrateur est un simple circuit 
RC : une résistance de 440Ω et une capacité de 1µF. 
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 Noyaux décollés volume ferrite 7 E + 7 PLT 
 
La Figure 5.4 montre les résultats obtenus par simulation et par expérimentation, avec 
les transformateurs décollés en alimentation standard. On constate une bonne concordance 
entre les formes d’ondes de flux simulé et mesuré. 
 Le principe des transformateurs inter-cellules est de réaliser la somme pondérée des p 
tensions du convertisseur parallèle entrelacé. Alors, la tension de sortie (la tension au point 
commun Vc) contient la valeur moyenne des tensions de phase et elle présente une ondulation 
de fréquence apparente égale à p.Fdec (voir Figure 5.4). 
 Noter qu’en alimentation standard, la valeur crête du flux principal (flux magnétisant 
Φ1c) mesurée sur un transformateur est égale à 58,5µWb. Les flux dans les autres 
transformateurs ont la même forme d’onde, la même valeur crête et ils sont déphasés de 2pi/7. 
 La Figure 5.5 montre les résultats obtenus par simulation et par expérimentation, avec 
les transformateurs décollés en mode permuté B1. En mode permuté B1, la valeur crête du 
flux principal mesuré est égale à 33µWb. 
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a) résultats des simulations avec le modèle aux réluctances I1crete=1,54A et Φ1c(crête)=60,52 µWb 
 
b) résultats expérimentaux : I1crete=1,75A et Φ1c(crête)=58,5 µWb 
Figure 5.4 Noyaux décollés Transformateurs inter-cellules en alimentation standard 
 
 




a) résultats des simulations avec le modèle aux réluctances I1crete=0,43A et Φ1c(crête)=33,16µWb 
 
b) résultats expérimentaux : I1crete=0,36A et Φ1c(crête)=33µWb 
Figure 5.5 Noyaux décollés Transformateurs inter-cellules en mode permuté B1 
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 Noyaux collés volume ferrite 7 E + 7 PLT 
 
Les résultats de la Figure 5.6 montrent que le collage des transformateurs ne change pas 
les formes d’onde des flux principaux (flux à travers les colonnes centrales). 
 
 
a)alimentation standard: I1crete=1,75A et Φ1c(crête)=58,5µWb 
 
b) mode permuté B1 : I1crete=0,32A et Φ1c(crête)=35,2µWb 
Figure 5.6 Formes d’ondes expérimentales : noyaux collés volume ferrite 7 E + 7 PLT 
 
Le cas des transformateurs décollés est très favorable pour la comparaison des flux 
simulé et mesuré. Les résultats des Figure 5.4 et Figure 5.5 montrent une bonne corrélation 
entre la simulation et l’expérimentation, au niveau des formes d’ondes et des valeurs crête.  
 Ce n’est pas toujours le cas pour les noyaux collés parce que le collage est fait sur des 
surfaces avec une certaine rugosité (surface qui n’ont pas été prévues pour le collage par les 
fabricants). Alors, des petits entrefers peuvent être créés et ils peuvent introduire une certaine 
« réluctance de collage » dans le modèle aux réluctances. Les simulations effectuées dans le 
cadre de notre étude montre que l’introduction de ces réluctances de collage dans le modèle 
aux réluctances, modifie les valeurs crête des courants et des flux et pas les formes d’onde. 
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V.2.3 Evaluation des pertes fer 
 
V.2.3.1 Mesures des pertes totales 
 
Nous disposons d’une maquette dont les pertes fer dans les transformateurs inter-
cellules sont significatives devant les pertes Joule. En mesurant le courant du bus continu 
(courant d’entrée), nous avons la somme des pertes dans le convertisseur et les pertes dans les 
transformateurs inter-cellules. La Figure 5.7 illustre l’évolution des pertes totales en fonction 
du rapport cyclique pour des transformateurs décollés en alimentation standard et en mode 
permuté B1. On constate que les pertes totales maximales sont réduites dans un rapport 3,6 
lorsque le mode permuté B1 est utilisé. 
 La réduction des pertes totales en mode permuté B1 pour la configuration 7 E+1 PLT 
collés est présentée dans [52]. 
 










0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9
Rapport cyclique
Alim. Stand. Mode Perm.B1
 
Figure 5.7 Pertes totales obtenues par la mesure du courant d’entrée 
  
Toutefois, notre objectif était d’évaluer les pertes fer dans les différentes 
configurations. Alors, si ce type de mesures est adopté, il faut trouver un moyen (modèle 
analytique ?) d’extraire les valeurs des pertes dans le convertisseur. En ne disposant pas d’un 
tel moyen, une autre méthode doit être envisagée. 
 
V.2.3.2 Pertes fer déterminées par des mesures calorimétriques 
 
La méthode calorimétrique nous semble être bien adaptée pour caractériser les pertes 
fer. En mesurant l’évaluation de température des noyaux magnétiques, nous pouvons 
déterminer les pertes fer. 
 
 Méthode de travail 
 
Des thermocouples ont été placés sur chaque transformateur, au niveau de la colonne 
centrale (Figure 5.8). Les valeurs de température sont envoyées à une centrale d’acquisition et 
elles sont mémorisées chaque seconde. L’ensemble des composants (transformateurs, câbles 
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de connexion, condensateurs série) est mis dans un boîtier afin de limiter l’échange thermique 
avec le milieu ambiant et l’influence d’éventuels courants d’air. 
  
 
Figure 5.8 Empilage de transformateurs et l’emplacement des thermocouples 
 
A partir des mesures de températures, pour un point de fonctionnement fixé (tension 
d’entrée, fréquence de découpage et rapport cyclique) et une configuration donnée, les pertes 
fer totales peuvent être  exprimées par : 
 
 
où m est la masse totale des noyaux [g], c est la capacité thermique massique du ferrite [Jkg-
1
°C-1] et Tmoy est la valeur moyenne des sept mesures de températures. 
 
Le Tableau 5.2 montre les valeurs de m en fonction du volume total de ferrite utilisé par les 
transformateurs. 
 
Volume de ferrite 7 E + 7 PLT 7 E + 1 PLT 
Masse totale (g) 616 460 
Tableau 5.2 Masse totale des noyaux 
 
Des mesures préliminaires ont été effectuées afin de trouver la valeur de la capacité 
thermique massique du matériau magnétique 3C90. La valeur de c issu de mesures est égale à 
761,8 Jkg-1°C-1. Les valeurs de la capacité thermique massique définie par les fabricants 
varient de 700 à 800 Jkg-1°C-1, pour les ferrites de type MnZn. 
 Pour chaque point de fonctionnement, la pente ∆Tmoy/∆t est prise sur le même 
intervalle temps et autour d’une valeur égale à 30°C. 
 La Figure 5.9 montre un exemple de courbes d’élévation de température dans le cas 























































































b) mode permuté B1 
Figure 5.9 Courbes d’élévation de température noyaux décollés point de fonctionnement à un rapport 
cyclique de 50% 
  
Nous avons vu que les courbes des pertes fer totales en fonction du rapport cyclique 
sont symétriques. Alors, des points de fonctionnement sont fixés pour des rapports cycliques 





 Pertes fer totales Noyaux décollés volume ferrite 7 E + 7 PLT 
 
Les mesures de flux réalisées au paragraphe V.2.2 montrent que le rapport entre la 
valeur crête du flux en alimentation standard et celle du flux en mode permuté B1 est égale à 
1,7 (voir Figure 5.4 et Figure 5.5). Alors, théoriquement, les pertes fer en mode permuté B1 
  103 



























Les mesures de température et l’équation (5.1) nous permettent de trouver les pertes 
fer totales en fonction du rapport cyclique, avec les noyaux décollés en différentes 
configurations (Figure 5.10). On constate qu’en fonctionnement « transformateurs inter-
cellules », le rapport entre les pertes fer maximales en mode permuté B1 et les pertes fer 
maximales correspondantes à l’alimentation standard est égale à 0,22, ce qui correspond bien 
à la valeur prévue par l’équation (5.2). 
 Ce raisonnement (basé sur le flux mesuré dans la colonne centrale et sur 
l’homogénéité de l’induction dans tout le noyau) ne pourra pas être fait dans le cas des 
configurations avec noyaux collés, parce que les pertes fer totales dépendent également de la 
compensation de flux dans les colonnes de collage. 
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Figure 5.10 Pertes fer totales déterminées par la méthode calorimétrique : noyaux décollés volume ferrite 
7 E + 7 PLT 
 
 Pertes fer totales Noyaux collés volume ferrite 7 E + 7 PLT 
 
 Les mesures calorimétriques de la Figure 5.11 confirment qu’en alimentation standard, 
le « collage » des transformateurs réduit les pertes fer totales d’environ 24% par rapport aux 
transformateurs décollés. Toutefois, du point de vue pratique, cet avantage peut être compensé 
par l’augmentation de la résistance thermique ; le collage de certaines colonnes réduit la 
surface d’échange et l’ensemble est plus difficile à refroidir. 
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Figure 5.11 Pertes fer totales déterminées par la méthode calorimétrique : noyaux collés volume ferrite 7 
E + 7 PLT 
 
 Pertes fer totales Noyaux collés volume ferrite 7 E + 1 PLT 
 
 La suppression de six noyaux en forme de « PLT » au niveau des colonnes collées a 
comme conséquence une diminution par deux de la section des jambes collées et une 
augmentation par deux de l’induction correspondante. Dans ces zones,  la densité de pertes est 
alors théoriquement augmentée d’un rapport 22,75 ; augmentation qui conduit à une élévation 
des pertes fer globales. Cet effet peut être observé sur les courbes Mode Perm.B1, Mode 
Perm.B2, et Inductance_Perm de la Figure 5.12. 
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Figure 5.12 Pertes fer totales déterminées par la méthode calorimétrique : noyaux collés volume ferrite 7 
E + 1 PLT 
 
V.2.4 Comparaison entre simulation et expérimentation 
 
Après avoir évalué les pertes fer par des mesures calorimétriques, nous nous proposons 
maintenant de les comparer avec les valeurs trouvées par des simulations (modèle des 
réluctances couplé à la routine Matlab). La Figure 5.13 illustre la comparaison entre les 
courbes de pertes fer obtenues par simulation et par expérimentation dans différentes 
configurations. A part pour quelques configurations (voir Figure 5.13 volume ferrite 7 E + 7 
PLT collés, Alim. Standard, Mode Perm.B2) il existe un écart assez important entre les 
courbes simulées et celles obtenues expérimentalement. Plusieurs facteurs peuvent être à 
l’origine de cet écart : 
- La précision de la méthode de calcul proposée par Sullivan n’est pas connue. On sait 
par exemple que cette méthode ne tient pas compte de la composante continue de flux. 
Ce premier facteur ne doit pas introduire d’erreur importante dans la mesure où les 
composantes continues de flux sont faibles dans le fonctionnement en transformateur 
inter-cellule et même nulles dans le cas de mesures avec condensateur série. Un autre 
facteur d’erreur peut être lié à la dimension des ferrites. Il est connu [50] que les pertes 
par courants de Foucault et les pertes dites « supplémentaires » dépendent de la 
section du noyau. Cette section n’est pas prise en compte dans la routine de Sullivan et 
on peut supposer qu’il faudrait utiliser les paramètres de Steinmetz mesurés sur un 
noyau planar de même dimension et de même géométrie que ceux utilisés dans notre 
campagne de mesure, alors que nous avons utilisé les paramètres de Steinmetz 
calculés à partir des données constructeur. Les données constructeur semblent issues 
de mesures sur des tores mais nous n’avons pas su trouver d’information sur la taille 
de ces tores, 
- La précision des coefficients de l’équation de Steinmetz utilisés n’est pas connue, 
Chapitre V Expérimentation 
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- Nos mesures supposent que la température des ferrites est homogène et que ses parois 
sont adiabatiques. En pratique, on sait qu’il existe des phénomènes de conduction et 
de convection dans l’enceinte et on observe d’ailleurs des écarts de température entre 
les différents thermocouples qui contredisent l’hypothèse d’homogénéité thermique. 
On sait également que les pertes fer ne sont pas  homogènes dans les configurations 
avec noyaux collés. Compte tenu de ces deux phénomènes, il apparaît que le 
placement des thermocouples (en surface du ferrite et non au cœur du matériau) peut 
avoir une incidence notable sur les résultats. 
La caractérisation thermique des transformateurs s’avère donc assez complexe. Pour avoir 
plus de précision sur les mesures, les conditions de test doivent être révisées. Par exemple, les 
mesures calorimétriques pourraient s’effectuer sous vide en plaçant les thermocouples au 
cœur des noyaux via des encoches usinées dans les ferrites.  
On notera toutefois, que malgré d’importants écarts, toutes les courbes expérimentales 
présentent les mêmes tendances que les courbes simulées et nous considérons  que ces 
mesures permettent de montrer l’intérêt des modes « permutés » vis-à-vis des pertes fer 
totales. 
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Figure 5.13 Comparaison des résultats de simulation et de mesures calorimétriques 
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V.3 Prototype d’un convertisseur à 12 cellules entrelacées 
 
 Les objectifs de cette partie de l’expérimentation sont : 
- de réaliser un convertisseur de forte puissance, compact, avec un nombre important de 
cellules entrelacées, 
- d’employer une topologie de transformateurs inter-cellules basées sur des noyaux 
standards et facile à refroidir, 
- de réaliser des essais en puissance afin de déterminer le rendement du convertisseur en 
alimentation standard et en mode permuté. 
Pour les essais en puissance, la méthode d’opposition a été envisagée (Figure 5.14). 
L’avantage de la méthode d’opposition est bien connu. Elle permet d’amener les composants 
du convertisseur à leur point de fonctionnement nominal sans utiliser une charge et une source 
de tension qui accepte la puissance active mise en jeu. 
Alors, le convertisseur et la commande doivent permettre de tester les fonctionnements 
suivants : 
 fonctionnement douze cellules en parallèle, 
 fonctionnement « six contre six » (méthode d’opposition). 
 
 
Figure 5.14 Schéma synoptique de la mise en opposition « six contre six » 
 




Le convertisseur est prévu pour un fonctionnement sous 300V/144A et 50kHz. Il 
comporte douze cellules entrelacées, chaque cellule avec deux interrupteurs principaux de 
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V.3.2.2 Topologie de transformateurs inter-cellules 
 
A. Description de la topologie 
 
La volonté de réaliser des essais avec la méthode d’opposition a orienté notre choix vers 
une topologie des transformateurs inter-cellules à symétrie horizontale (voir Figure 5.15). Il 
s’agit d’une topologie basée sur des noyaux planars verticaux, comportant des bobinages 
superposés, placés sur les colonnes verticales et réalisés avec du feuillard. 
Dans cette topologie, les six transformateurs situés d’un côté de l’axe de symétrie peuvent 
fonctionner indépendamment des six transformateurs situés de l’autre côté. 
Pour un fonctionnement proche du point nominal du convertisseur, un échauffement 
excessif peut se produire sur les colonnes bobinées, échauffement dû aux pertes cuivre et aux 
pertes fer. Afin de faciliter le refroidissement au niveau de ces colonnes, des lames d’air (ou 
de matériau amagnétique) ont été prévues. Le fait d’introduire ces lames d’air, en séparant en 
deux parties les colonnes bobinées, ne change pas le fonctionnement en sortie du 
convertisseur. Le collage des colonnes bobinées est admis et il a été observé qu’il conduit à 
une réduction des pertes fer totales. En collant magnétiquement les colonnes bobinées, les 
pertes cuivre sont également réduites par la diminution de la longueur des spires. Toutefois, il 
existe un compromis à faire entre la réduction des pertes et les possibilités de refroidissement. 
 
 
Figure 5.15 Topologie de transformateurs inter-cellules à symétrie horizontale 
 
B. Séquence des phases d’alimentation en mode standard 
 
La Figure 5.16 illustre la séquence des phases d’alimentation en mode standard. Compte 
tenu de la position des bobinages, même en alimentation standard, les transformateurs inter-
cellules montés sur le prototype sont caractérisés par une compensation des flux de fuites à 
travers les colonnes verticales communes. 
 
 




Figure 5.16 Fonctionnement douze cellules en parallèle : alimentation standard 
 
C. Séquence des phases d’alimentation en mode permuté B2 
 
Après avoir décrit l’alimentation standard, nous allons montrer la séquence des phases 
d’alimentation des bobinages en mode permuté B2. 
 
 Alimentation optimale-connexions électriques complexes 
 
Les flux à travers les colonnes bobinées sont imposés. Le mode permuté B2 permet 
d’une part de réduire les flux fondamentaux, et d’autre part de minimiser les flux dans les 
colonnes de collage. Pour un fonctionnement à douze cellules en parallèle, la séquence des 




Figure 5.17 Fonctionnement douze cellules en parallèle : séquence des phases pour une réduction optimale 
des flux 
 
Dans les transformateurs inter-cellules, un aspect important est le volume des 
connexions électriques à réaliser. Nous pouvons constater que dans cette configuration, les 
connexions inter-bobines sont assez encombrantes (bobines alimentées par la même phase du 
convertisseur assez éloignées). Alors, un rapprochement des bobines est envisagé. 
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 Alimentation permutée-rapprochement des bobines 
 
La séquence des phases d’alimentation, après un rapprochement des bobines, est 
montrée sur la Figure 5.18. De la même manière, chaque colonne verticale commune 
bénéficie d’une compensation des flux de fuites. On constate que le déphasage des flux 
principaux dans toutes les colonnes verticales communes est le même, ce qui conduira à une 
répartition uniforme des pertes fer dans ces colonnes. Quant aux pertes fer dans les colonnes 
centrales, elles sont non-uniformément distribuées.  
Cette configuration a été implantée sur le prototype du convertisseur. 
 
 
Figure 5.18 Fonctionnement douze cellules en parallèle : séquence des phases d’alimentation après le 
rapprochement des bobines 
 
 Alimentation standard topologies « six contre six » 
 
Pour le fonctionnement « six contre six » (méthode d’opposition), la séquence des 
phases d’alimentation en mode standard est illustrée sur la Figure 5.19. 
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 Alimentation permutée topologie « six contre six » 
 
La figure 5.20 illustre la permutation optimale des phases après rapprochement des 




Figure 5.20 Fonctionnement « six contre six » : séquence des phases d’alimentation en mode permutée 
 
V.3.1.3 Carte de commande 
 
 Pour les deux types de fonctionnement, la carte de commande doit délivrer les signaux 
de commande correspondants à l’alimentation standard (Figure 5.16 et Figure 5.19), d’une 
part et au mode permuté (décrit par Figure 5.18 et Figure 5.20) d’autre part. La commande 
correspondante a été implantée par J.J. Huselstein de l’IES de Montpellier sur un circuit 
numérique de type FPGA. 
 La carte de commande permet le réglage des paramètres suivants : la fréquence de 
découpage, la durée des temps morts, le rapport cyclique α1, la différence entre les rapports 
cycliques des deux bras. Des roues codeuses permettent de choisir le type de fonctionnement 
et le type d’alimentation (voir Annexe C pour une description plus détaillée de cette carte de 
commande). 
 
V.3.1.4 Réalisation pratique 
 
La Figure 5.21 nous montre le prototype du convertisseur comme il a été défini dans 
les paragraphes précédents. Noter que les circuits drivers et les capacités de découplage sont 
placés sur la face inférieure du PCB (sur la face supérieure se retrouvent les transformateur 
inter-cellules). 
 Pour faciliter le refroidissement des colonnes bobinées, des drains en cuivre ont été 
placées sur chaque face verticale (voir Figure 5.21). Ces plaques en cuivre permettent de 
véhiculer la chaleur entre le ferrite et le radiateur. 
 Les noyaux magnétiques sont soumis à une certaine force de compression afin de 
réaliser le contact magnétique entre différents noyaux. Sous l’effet de l’élévation de 
température, des phénomènes de dilatations thermiques peuvent se produire à l’intérieur du 
ferrite. Pour compenser ces dilatations thermiques, des lames en caoutchouc (silicone rubber) 
ont été prévues. 
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Figure 5.21 Présentation du prototype 
 
V.3.2 Quelques résultats 
 
Par rapport à la description précédente (Figure 5.21), nous avons décidé de changer la 
position des transformateurs inter-cellules afin de pouvoir tester plus facilement d’autres 
topologies de transformateurs. Dans cette nouvelle structure (voir Figure 5.22), les 
transformateurs inter-cellules ne sont plus placés sur le PCB. Les semi-conducteurs de 
puissance sont en contact thermique avec un dissipateur différent de celui des 
transformateurs. 
 




Figure 5.22 Vue de l’ensemble du banc d’essais 
  
Les objectifs fixés pour les premières mesures expérimentales sont les suivants : 
- Vérifier, par le biais de la méthode d’opposition, le bon fonctionnement du 
convertisseur, 
- Montrer la réduction des courants magnétisants obtenue avec l’alimentation permutée, 
- Mesurer les pertes totales du convertisseur en mode standard et en mode permuté. 
 
V.3.2.1 Fonctionnement du convertisseur 
 
Sur la Figure 5.23 sont présentés les courants de deux phases du bras1 en mode 
permuté. Les essais ont été effectués en boucle ouverte sans impédance d’équilibrage des 
courants. Sur les formes d’ondes des courants de phase, on peut constater une augmentation 
de la fréquence apparente (ce qui correspond bien à un fonctionnement avec transformateurs 
inter-cellules). Les composantes continues sont équilibrées. La différence entre les 
composantes alternatives de chaque courant est due à la superposition des courants 
magnétisants. 
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Figure 5.23 Courants et tension du bras1 E=252V ; Icharge=32,4A ; Fdec=50kHz 
 
V.3.2.2 Mesures des courants magnétisants 
 
Considérons seulement les transformateurs situés d’un coté de l’axe de symétrie et 
dont les bobinages sont alimentés par les phases du bras 1 (voir Figure 5.24). 
 
 
Figure 5.24 Transformateurs inter-cellules du bras1 en alimentation permutée 
 
 La différence entre deux courants de phase nous permet de déterminer le courant 
magnétisant. Par exemple, pour le transformateur A, le courant magnétisant est égal à la 
différence entre le courant Iph3 et le courant Iph5. 
 Les courants magnétisants de chaque transformateur de la Figure 5.24 ont été mesurés 
dans les conditions suivantes : E=200V, Fdec=50kHz, α1=α2=40%, alimentation permutée. 
 La Figure 5.25 illustre les courants magnétisants, mesurés et simulés avec le modèle 
des réluctances, pour chaque transformateur du bras 1. Ils sont différents d’un transformateur 
à l’autre et leurs formes d’ondes sont assez complexes. 
 





Figure 5.25 Courants magnétisants dans chaque transformateur du bras1 
 
Afin d’effectuer une comparaison avec le mode permuté, les courants magnétisants 
correspondants au mode standard ont été mesurés dans les mêmes conditions de 
fonctionnement du convertisseur. La Figure 5.26 illustre cette comparaison et met en avant la 
réduction des courants magnétisants du transformateur B en mode permuté. 
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Figure 5.26 Courants magnétisants du transformateur B en mode standard et en mode permuté 
 
Ces mesures de courants magnétisants ont permis de déterminer la valeur de leur 
fondamental en alimentation standard et en alimentation permutée (voir Tableau 5.3). La 
réduction de courant magnétisant obtenue grâce à la permutation est dans ce cas relativement 
modérée, et elle est en particulier moins spectaculaire que la réduction de flux magnétisant 
mise en évidence par les mesures présentées au paragraphe V.2.2. 
Cette constatation peut être justifiée avec différents niveaux de complexité et de précision : 
- Rappelons tout d’abord que le surdimensionnement des flux transversaux et donc 
l’augmentation des courants magnétisants en alimentation standard est d’autant plus 
important que le nombre de cellules est élevé. La permutation qui permet de 
rapprocher les flux ‘transversaux’ des flux observés dans les jambes principales 
apporte donc logiquement une amélioration plus sensible dans le cas de 7 cellules que 
dans le cas de 6. 
- Visuellement, l’observateur est probablement plus enclin à apprécier l’amélioration en 
se basant sur les valeurs crête-crête, alors que la réduction apportée par la permutation 
porte sur les fondamentaux. Compte tenu de la richesse du contenu spectral de ces 
signaux il peut y avoir un écart important entre ces deux rapports. 
- Enfin, il est important de souligner que les nombres pairs et impairs de cellules 
correspondent à des règles de permutation et des équations de réduction des flux assez 
différentes. La tension délivrée par un bras d’onduleur est la somme des tensions aux 
bornes des deux demi-bobines correspondantes. Cette somme est vectorielle et les 
relations sur les amplitudes ne peuvent être énoncées qu’en prenant en compte les 
phases des flux magnétisants qui ont été déterminées au chapitre III. 
 
Transformateur A B C D E F
Alim. Standard 0,1205 (A) 0,1263 (A) 0,1871 (A) 0,1152 (A) 0,1266 (A) 0,1685 (A)
Alim. Permutée 0,0851 (A) 0,08814 (A) 0,085 (A) 0,09266 (A) 0,07553 (A) 0,0908 (A)
Standard/Permuté 1,42 1,43 2,2 1,24 1,68 1,86
 
Tableau 5.3 Amplitude des courants magnétisants fondamentaux dans les transformateurs du bras 1 
 
Sur la Figure 5.27 quatre cas peuvent sont distingués, selon que le nombre de cellules est pair 
ou impair, et selon que l’alimentation est standard ou permutée. 
 




a) p pair standard b) p impair standard 
 
 
c) p pair permuté d) p impair permuté 
Figure 5.27 Phase des flux magnétisants des 2 transformateurs parcourus par le courant de la phase 1 
 
On notera en Figure 5.27 que dans le cas p impair et alimentation permuté le déphasage fait 
intervenir un facteur 2p, ce qui signifie que pour obtenir une réduction de flux équivalente 
avec un nombre pair il faut deux fois plus de cellules. Cette représentation permet en outre de 
quantifier les coefficients de réduction des flux magnétisants.  
En raisonnant sur les composantes à la fréquence de découpage, la tension de la phase 1 
fondV1
r
peut être exprimée comme la différence des tensions aux bornes des deux demi-bobines 
de cette phase fondb
fond
a VV 11 ,
rr
 qui sont elles mêmes en phase avec les flux magnétisants des deux 
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En notant χ le déphasage entre les flux magnétisants des deux transformateurs de la phase 1, 
et fondphV  et 
fond
abV  l’amplitude des fondamentaux de la tension de phase, d’une part et des deux 
tensions aux bornes des demi-bobines, d’autre part, on a : 
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On peut alors calculer les différentes valeurs que prend ce rapport, dans les cas particuliers de 
6 et 7 cellules (voir Tableau 5.4). Ces chiffres confirment que la réduction de flux est 
nettement plus sensible dans le cas de 7 cellules (paragraphe V.2.2) que dans le cas présent à 
six cellules.  
Même si les résultats expérimentaux (Tableau 5.3) s’éloignent un peu de ces valeurs 
théoriques, la moyenne de la réduction des flux constatée sur le montage expérimental (1,64) 
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 6 cellules 7cellules 
Standard 1 1,15238244 
Permuté 0,57735027 0,51285843 
Standard/Permuté 1,73205081 2,2469796 
 
Tableau 5.4 Réduction de l’amplitude des flux fondamentaux 
 
V.3.2.3 Mesure des courants de phase 
 
Sur la Figure 5.28 sont présentés les courants des six phases du bras 1 en mode 
permuté. Ces formes d’ondes ont été relevées pour le point de fonctionnement suivant : 
E=200V, Icharge=14A, Fdec=50kHz, α1=61,5%. Les valeurs moyennes des courants de phase 
ont été mesurées. Un léger déséquilibre des valeurs moyennes est constaté (d’environ 10%).  
 
 
Figure 5.28 Courants de phase du bras1, fonctionnement en charge 
 
V.3.2.4 Mesure des pertes totales du convertisseur 
 
La Figure 5.29 présente les pertes totales mesurées dans le convertisseur (ensemble 
semi-conducteurs et transformateurs inter-cellules) par la méthode d’opposition. 
Les relevés expérimentaux correspondent à une différence de rapport cyclique (α1-α2) donnée 
et une résistance de charge fixe (le courant de charge variant avec la tension d’entrée). On 
constate bien une réduction des pertes globales en alimentation permutée. 
 




Figure 5.29 Pertes totales du convertisseur en fonction du courant de charge 
 
 A partir de ces mesures de pertes totales, il est possible d’estimer le rendement d’un 
bras du convertisseur. Par exemple, le bras 1 peut représenter le fonctionnement d’un hacheur 
tel que représenté sur la Figure 5.30  
 
 
Figure 5.30 Fonctionnement du bras1 en mode hacheur 
 
 Dans l’hypothèse de pertes égales sur chacun des bras (en réalité les pertes des deux 
bras sont légèrement différentes car les rapports cycliques de conduction des transistors et des 
diodes ne sont pas les mêmes dans les deux bras), alors le rendement du bras 1 peut être 
























=η  (5.6)  
 
 La comparaison entre le rendement du bras1 en mode standard et le rendement du 
bras1 en mode permuté est présentée sur la Figure 5.31. Le rendement en mode permuté est 
toujours supérieur au rendement en mode standard. 
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 Les pertes fer dans les transformateurs inter-cellules ont été déterminées en utilisant la 
méthode calorimétrique. Les courbes de pertes fer expérimentales ont été comparées avec les 
courbes théoriques. Un écart important entre les pertes fer calculées et les pertes fer mesurées 
a été observé. Cependant l’ensemble des résultats (théoriques et expérimentaux) atteste sans 
équivoque la réduction des pertes par l’utilisation de l’alimentation permutée.  
 Nous avons également proposé un prototype de convertisseur de forte puissance, 
compact, avec des transformateurs inter-cellules. La permutation des phases permettant 
d’obtenir un compromis intéressant entre minimisation de flux et complexité des connexions, 
a été présentée, pour six et douze cellules entrelacées. Des essais en puissance ont été réalisés 
dans la configuration « six contre six » (méthode d’opposition). Les résultats obtenus 
achèvent la démonstration de la réduction des pertes totales du convertisseur lorsque 
l’alimentation permutée est utilisée. L’équilibrage des courants de phase en configuration 
d’opposition a été vérifié expérimentalement. Des filtres d’équilibrage ou une régulation de 
courant seront probablement nécessaires pour le garantir. 
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Chapitre VI Bilan et perspectives 
 
Dans ce mémoire nous avons rappelé pourquoi les convertisseurs parallèles entrelacés 
se prêtent a priori bien à l’intégration de puissance en mettant notamment en évidence 
l’identité de chaque branche du circuit et la modularité qui en résulte. Nous avons vu qu’il 
existe deux moyens principaux d’interconnecter les cellules de commutations : soit par des 
inductances séparées, soit par des transformateurs inter-cellules. Il est par ailleurs bien établi 
que l’utilisation des transformateurs inter-cellules permet de réduire l’ondulation des courants 
de phase. 
 Dans la littérature on décrit des transformateurs inter-cellules monolithiques et 
« monobobine » (un seul circuit magnétique, autant de bobines que de phases) d’une part, et 
des configurations ‘cyclic cascade’ (autant de circuits magnétiques que de phases, deux 
enroulements par circuit magnétique) d’autre part. Ces solutions sont parfois présentées 
indépendamment l’une de l’autre, parfois présentées comme deux solutions différentes au sein 
d’un même article. Dans ce mémoire nous avons montré comment un simple modèle aux 
réluctances permet de mettre en évidence les propriétés communes de ces dispositifs, et 
comment on peut passer continument de l’un à l’autre sans modifier les caractéristiques 
électriques. Cette présentation permet entre autres de montrer que certaines topologies 
« magnétiquement symétriques » mais reposant sur des noyaux magnétiques de formes non 
standards peuvent être remplacées par des topologies quasi-équivalentes à base de noyaux 
standards. L’étude s’est ensuite largement concentrée sur l’étude des pertes fer. 
 Les cellules de commutation peuvent être interconnectées par une association des 
transformateurs monophasés séparés (transformateurs inter-cellules discrets). Ce type 
d’interconnexion est très intéressant dans la réalisation des cellules de commutation 
modulaires. Nous avons par ailleurs montré que le mode permuté B1 conduit à une réduction 
des flux fondamentaux dans les transformateurs inter-cellules séparés. 
Le collage des transformateurs monophasés est autorisé, sans changer les performances en 
sortie du convertisseur. Après le collage des transformateurs monophasés, un composant 
monolithique est obtenu, mais cette fois-ci, avec deux bobines par phase. Ce nouveau 
composant peut toujours exploiter le mode permuté B1 pour une réduction des flux 
fondamentaux. Mais, il peut être encore optimisé. Nous avons ainsi proposé un deuxième 
procédé d’alimentation (appelé mode permuté B2), permettant à la fois une réduction des flux 
fondamentaux et une minimisation des flux circulant dans les colonnes de collage. 
 Des procédés d’alimentation étant proposés, une caractérisation théorique et pratique 
des pertes fer totales a été effectuée. La méthode d’estimation des pertes fer théoriques 
proposée dans notre étude utilise le modèle de réluctance couplé à une routine de calcul 
Matlab, routine basée sur l’équation iGSE. Du point de vue expérimental, la méthode 
calorimétrique nous a permis de quantifier les pertes fer. Dans les transformateurs inter-
cellules, les caractérisations des pertes fer ont été réalisées pour les cas suivants : 
 Transformateurs inter-cellules séparés (ou décollés) deux bobines par phase, en 
alimentation standard et en mode permuté B1 
 Transformateurs inter-cellules collés (composant monolithique) deux bobines par 
phase, en alimentation standard, en mode permuté B1 et en mode permuté B2. 
Bien que les résultats obtenus d’une part avec la méthode théorique et d’autre part avec la 
méthode calorimétrique soient notablement différents, la conclusion qualitative est la même 
dans les deux cas :  
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 les pertes sont plus faibles avec une alimentation permutée B1 qu’avec 
l’alimentation standard,  
 les pertes sont plus faibles avec les permutations B2 et B1 qu’avec la 
permutation B1 seulement. 
 La dernière partie de notre étude a été dédiée à la réalisation d’un prototype de 
convertisseur de forte puissance, ayant pour objectif de vérifier les formes d’ondes des 
variables électriques par des essais en puissance et ensuite de montrer la réduction des pertes 
totales dans le convertisseur lorsque l’alimentation permutée est utilisée. 
 
Une très grande partie de notre étude a ainsi été consacrée à la réduction des pertes fer dans 
les structures à deux bobines par phase car elles permettent plus de variantes (deux étapes de 
permutation pour réduire les pertes, la possibilité d’ouvrir la structure pour faciliter le 
drainage thermique,…). Toutefois, il reste à les comparer aux structures monobobine ce qui 
est maintenant relativement aisé et sera fait ici. Cependant, il faut souligner que ce bilan, n’est 
que très partiel car l’optimisation du coupleur résulte d’un complexe compromis entre pertes 
fer, pertes cuivre et aptitude à évacuer la chaleur. La modélisation des pertes cuivre et du 
comportement thermique sont des sujets extrêmement complexes et ne seront pas traités dans 
ce dernier chapitre. Nous nous contenterons ici d’indiquer la répartition des pertes fer dans les 
différentes parties du noyau, ainsi que les surfaces d’échange, et de souligner des différences 
de configuration de têtes de bobines qui peuvent impacter les pertes cuivre et/ou le 
comportement thermique. 
 
VI.1 Description des trois topologies 
 
VI.1.1 Topologie « Basso Cambo » 
 
 Cette topologie a été « baptisée » ainsi en référence à la localisation de la maquette. Il 
s’agit de la topologie utilisée dans les mesures des pertes fer. Rappelons ses caractéristiques 
principales: 
- Par exemple, pour un convertisseur à 6 cellules, le volume de ferrite égale à 6 E + 
1 PLT (voir Figure 6.1), 
- Les bobinages sont de type planars, réalisés sur des PCB’s, autour de l’axe 
horizontal, 
- Pour 4 spires par bobine, il résulte 8 spires logées dans une fenêtre de bobinage. 
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Figure 6.1 Transformateurs inter-cellules deux bobines par phase : topologie « Basso Cambo » 
 
VI.1.2 Topologie « LEEI » 
 
 Les caractéristiques de la topologie « LEEI » (celle implémentée sur le prototype) 
(Figure 6.2) sont les suivantes : 
- Pour un convertisseur à 6 cellules, le volume de ferrite égale à 6 E + 4 PLT, 
- Les bobinages sont superposés, réalisés avec de feuillard, autour de l’axe vertical, 
- Les colonnes bobinées sont prévues avec des lames d’air (ou diélectrique) afin de 
faciliter le refroidissement, 
- Pour 4 spires par bobine, il résulte 8 spires logées dans une fenêtre de bobinage. 
 
 
Figure 6.2 Transformateurs inter-cellules deux bobines par phase : topologie « LEEI » 
 
VI.1.3 Topologie Monobobine 
 
Cette topologie a été introduite au deuxième chapitre de notre étude. Elle est illustrée 
sur la Figure 6.3 et caractérisée par : 
- Un volume de ferrite égale à 6 E, pour un convertisseur à 6 cellules, 
- quatre bobinages autour de l’axe vertical, et deux bobinages autour de l’axe 
horizontal, 
- 8 spires par bobines, et donc 16 spires logées dans une fenêtre de bobinage deux 
fois plus grande que la fenêtre de bobinages des topologies précédentes. 
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 Rappelons que de point de vue pratique, cette topologie peut être implantée seulement 




Figure 6.3 Transformateurs inter-cellules « monobobine » 
 
VI.2 Conditions de comparaison 
 
Le calcul des pertes fer des trois topologies a été effectué en utilisant le modèle des 
réluctances couplé à la routine de calcul Matlab. Les conditions de simulations sont les 
suivantes : 
- tension d’entrée égale à 100V, 
- fréquence de découpage égale à 50kHz 
- 4 spires par bobine pour les topologies « Basso Cambo » et « LEEI », 
- 8 spires par bobine pour la topologie « monobobine ». 
- température du ferrite égale à 30°C. 
Les simulations sont effectuées pour une variation du rapport cyclique de 0 à 100%. 
Chaque topologie de transformateur inter-cellules est considérée fonctionnant en conditions 
optimales de réduction de flux. Nous allons expliquer en quoi consiste une réduction optimale 
de flux pour chacune des trois topologies. 
 
VI.3 Système d’alimentation optimale dans la topologie 
« Basso Cambo » 
 
La Figure 6.4 montre les phases d’alimentation de chaque bobinage et les lignes de flux à 
travers le circuit magnétique. On constate que : 
- Les phases d’alimentation des bobinages sont arrangées de telle sorte que 
l’amplitude des flux fondamentaux soit réduite (mode permuté B1) et que le 
déphasage des flux circulant dans les colonnes verticales internes soit plus proche 
possible de 0° (mode permuté B1) ; 
- A travers les colonnes verticales internes il existe une compensation des flux de 
fuites (mode permuté B2) ; 
- Les demies bobines d’une même phase ne sont pas directement voisines dans cette 
réalisation, et ceci est lié au nombre de cellules (6) et non à cette géométrie de 
transformateur inter-cellules (dans le cas de 7 cellules, par exemple, les demies 
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bobines d’une même phase seraient contiguës). Dans le cas de 6 cellules, le 
câblage associé à ce coupleur sera donc un peu plus compliqué. 
 
 
Figure 6.4 Topologie « Basso Cambo » pour six cellules en parallèle : séquence des phases produisant une 
réduction optimale des flux 
 
VI.4 Système d’alimentation optimale dans la topologie 
« LEEI » 
 
La Figure 6.5 illustre les phases d’alimentation des bobinages de la topologie LEEI et les 
lignes de flux. Cet agencement : 
- tire profit de la permutation de type B1, 
- essaie de concilier les collages de type B2 (qui seraient optimum lorsque les 
déphasages des flux magnétisant sont de 180°). La réduction optimale de flux a été 
privilégiée au détriment du rapprochement des bobines.  
 




Figure 6.5 Topologie « LEEI » pour six cellules en parallèle : séquence des phases produisant une 
réduction optimale des flux 
 
VI.5 Système d’alimentation optimale dans la topologie 
« monobobine » 
 
 Le cas de la topologie monobobine est plus simple. Cette topologie utilise seulement le 
mode permuté B1. Parce qu’il s’agit d’une topologie avec une bobine par phase, 
l’alimentation permuté décrite au chapitre II (mode permuté B1) permet de réduire 
uniquement les flux dans les colonnes transversales (colonnes hH des noyaux planars). Alors, 
les flux dans les colonnes transversales sont minimisés si le déphasage des tensions 
appliquées aux bobinages adjacentes est plus proche possible de 180°. L’arrangement des 
phases d’alimentation correspondant est montré sur la Figure 6.6. 
 Les connexions électriques seront par principe plus directes que dans les topologies 
avec deux bobines par phase. 
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Figure 6.6 Topologie « monobobine» pour six cellules en parallèle : séquence des phases produisant une 
réduction optimale des flux 
 
 Compte tenu des caractéristiques de la topologie « monobobine », le comparatif est 
dressé pour un nombre de cellules pair : convertisseur à 6 cellules, et convertisseur à 8 
cellules. 
 
VI.6 Comparaison pour un convertisseur à six cellules 
entrelacées 
 
La Figure 6.7 montre l’évolution des pertes fer totales des trois topologies en fonction 
du rapport cyclique. On constate, que pour tous les points de fonctionnement, les pertes fer de 








Figure 6.7 Pertes fer totales en fonction du rapport cyclique : convertisseur à six cellules 
 
 L’outil de calcul des pertes fer utilisé dans notre étude permet également de localiser 
les densités de pertes fer maximales, pour une variation du rapport cyclique de 0 à 100%. 
Dans notre comparatif on s’intéresse également au type de refroidissement en fonction de la 
localisation de densités de pertes fer maximales. 
 La Figure 6.8 montre un exemple de répartition des densités de pertes fer maximales 
dans la topologie « Basso Cambo ». Dans ce cas, on dit que le refroidissement est difficile 
parce que des densités de pertes importantes sont localisées (théoriquement) sur les colonnes 
verticales internes. En pratique, la chaleur de ces colonnes doit d’abord être acheminées par 
conduction via le ferrite jusqu’à la surface extérieure. 
 
 
Figure 6.8 Répartition des densités de pertes fer maximales dans le circuit magnétique de la topologie 
« Basso Cambo » 
 
 Quant à la topologie « LEEI », le refroidissement est plus facile parce que des densités 
de pertes fer maximales sont localisées sur les colonnes verticales internes mais qui sont en 
contact thermique direct avec les lames d’air ou dans le cas de notre prototype avec un drain 
thermique en cuivre (Figure 6.9). 
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Figure 6.9 Répartition des densités de pertes fer maximales dans le circuit magnétique de la topologie 
« LEEI » 
 
 Pour la topologie « monobobine », les pertes fer maximales se trouvent sur les 
colonnes « externes » (en périphérie) (voir Figure 6.10), et cette structure est donc plus facile 
à refroidir, que ce soit par convection naturelle ou forcée, ou par conduction. 
 
 
Figure 6.10 Répartition des densités de pertes fer maximales dans le circuit magnétique de la topologie 
«monobobine » 
  
Le raisonnement fait sur la réduction des flux dans les colonnes de collage est basé sur 
la phase associée aux flux fondamentaux. Cependant, nous l’avons montré expérimentalement 
sur les courants magnétisants, les flux magnétisants ont des formes d’ondes très complexes et 
différentes dans chaque transformateur. Cela peut expliquer la dissymétrie des densités 
maximales de pertes fer dans les topologies avec deux bobines par phase. 
 Les résultats obtenus sur les pertes fer totales et sur la répartition des densités de pertes 










« Basso Cambo » 
Topologie 
« LEEI » avec lame d’air 
Topologie 
« Monobobine » 
Densité de Pfer 
maximale 




densité de Pfer 
maximale 
Difficile / Colonnes 
verticales internes 
Facile / Colonnes 
verticales en contact avec 
les lames d’air 
Facile / Colonnes 
transversales  
Pertes fer totales 
maximales 
4,8 W 6,21 W 4,1 W 
Noyaux 
Volume de ferrite 
6 E + 1 PLT 6 E + 4 PLT 6 E 
Tableau 6.1 Comparatif des trois topologies pour un convertisseur à six cellules entrelacées 
 
VI.7 Comparaison pour un convertisseur à huit cellules 
entrelacées 
 
 Le même type de comparatif a été fait pour un convertisseur à 8 cellules. Sur la Figure 
6.11 est illustrée la séquence des phases d’alimentation conduisant à une réduction optimale 
de flux dans le circuit magnétique de chaque topologie. 
 
 
a) Topologie « Basso Cambo » 
 
b) Topologie « LEEI » 
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c) Topologie « Monobobine » 
Figure 6.11 Séquence optimale des phases d’alimentation pour un convertisseur à huit cellules 
 
 Les résultats illustrés sur la Figure 6.12 montre que pertes fer totales sont plus grandes 
dans la topologie « LEEI » que dans les deux autres topologies. De plus, il existe des points de 
fonctionnement pour lesquels les pertes fer totales de la topologie « Basso Cambo » sont 
inférieures aux pertes de la topologie « monobobine ». 
 A partir des courbes de pertes fer totales et des répartitions des densités de pertes fer 
maximales pour chaque topologie, dans le Tableau 6.2 sont recensées les performances telles 
que définies au début de ce chapitre. 
 
 












« Basso Cambo » 
Topologie 
« LEEI » avec lame 
d’air 
Topologie 
« Monobobine » 
Densité de Pfer 
maximale 








Facile / Colonnes 
verticales en contact 
avec les lames d’air 
Facile / Colonnes 
transversales 
Pertes fer totales 
maximales 
5 W 9,57 W 5,2 W 
Noyaux 
Volume de ferrite 
8 E + 1 PLT 8 E + 5 PLT 8 E 
Tableau 6.2 Comparatif des trois topologies pour un convertisseur à huit cellules entrelacées 
  
Les résultats des tableaux comparatifs (Tableau 6.1 et Tableau 6.2) nous permettent de 
conclure que, pour un nombre de cellules paire et supérieur à quatre, la topologie monobobine 
est très intéressante en termes de pertes fer et de volume de ferrite, devant les topologies avec 
deux bobines par phase. 
 En termes de perspectives, les tableaux comparatifs devraient être complétés avec, 
pour les trois topologies de transformateurs inter-cellules, les valeurs calculées des pertes 
cuivre, des inductances de fuites et une résistance thermique équivalente. Il est toutefois très 
difficile de prendre en compte les phénomènes 3D dans les têtes de bobine (courants induits, 
mais aussi influence sur le modèle thermique), et même de savoir si ces phénomènes sont 
importants ou négligeables. La réalisation pratique des autres deux variantes (topologies 
« Basso Cambo » et « Monobobine ») est envisagée et les trois topologies pourront alors être 
montées sur le prototype de convertisseur à douze cellules afin d’effectuer des essais en 
puissance. Une attention importante sera accordée aux pertes globales des trois topologies et 
aux aspects thermiques. Ces mesures permettront notamment de savoir si il y a un réel 
problème de modélisation dans les têtes de bobines en comparant les mesures à des résultats 
prévus par de simples modèles 2D. En fonction des écarts constatés, l’orientation des travaux 
pourra être précisée. 
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Conclusion générale 
 
Le développement continu des convertisseurs statiques dans une gamme très large 
d’applications est caractérisé par des demandes en termes d’augmentation de l’efficacité, de 
réduction du volume, de réduction du coût de fabrication et d’augmentation de la fiabilité. 
L’intégration de puissance constitue une des voies qui peut amener des améliorations notables 
de ces diverses caractéristiques, et elle suscite donc actuellement beaucoup d’intérêt. Au cœur 
de la problématique d’intégration se trouvent  les difficultés d’intégration des passifs qui 
représentent généralement plus de 50% du volume des systèmes de conversion complets.  
 
 A priori, les convertisseurs multicellulaires parallèles se prêtent bien à l’intégration de 
puissance grâce à l’identité de chaque branche (modularité) et à la réduction de la taille du 
filtre de sortie. Le présent mémoire a pour objectif de mieux connaître ces convertisseurs et 
notamment de caractériser les pertes fer dans les transformateurs inter-cellules. Un objectif à 
plus long terme est de montrer que la méthode d’interconnexion des cellules de commutation 
par des transformateurs inter-cellules, comparée à la structure avec inductances séparées, 
conduit à une réduction des pertes totales du convertisseur. 
 
 Nous avons tout d’abord montré par une approche théorique qu’il était possible 
d’utiliser une alimentation permutée des transformateurs inter-cellules pour réduire les pertes 
fer. Cette permutation ne change pas les performances en sortie du convertisseur et ne 
nécessite aucun dispositif supplémentaire dans la structure du convertisseur. Elle minimise les 
flux circulant dans les branches du circuit magnétique et permet donc d’aboutir à un 
composant moins encombrant. Les procédés d’alimentation permutée ont été décrits d’une 
manière générale, pour différentes topologies de transformateurs inter-cellules et ils peuvent 
être appliqués à tout nombre de cellules supérieur à quatre. 
 
 Grâce à des modèles électriques simples des composants magnétiques et à des calculs 
prédictifs des pertes fer, nous avons pu quantifier les pertes fer dans différentes topologies. 
Les pertes fer dans un système d’alimentation classique ont été comparées aux pertes fer dans 
les transformateurs inter-cellules exploitant les procédés d’alimentation permutée. Des 
campagnes d’essai sur des transformateurs inter-cellules de type planar ont été effectuées et 
elles ont permis de vérifier expérimentalement les formes d’onde des flux et de montrer une 
réduction de l’amplitude de flux magnétique lorsque l’alimentation permutée est utilisée. De 
plus, les pertes fer totales ont été quantifiées par la méthode calorimétrique. Un comparatif a 
été réalisé entre les pertes fer mesurées dans les transformateurs inter-cellules utilisant le 
système d’alimentation classique et celles obtenues avec un système d’alimentation permutée. 
Les résultats obtenus (théoriques et expérimentaux) pour différentes topologies de 
transformateurs inter-cellules permettent d’apprécier l’intérêt de l’utilisation de l’alimentation 
permutée. 
 
 Un bras d’onduleur de puissance à douze cellules entrelacées a ensuite été présenté. Il 
s’agit d’un convertisseur compact, dont les composants actifs et passifs sont placés sur le 
même dissipateur. Le prototype utilise une topologie particulière de transformateurs inter-
cellules dans lequel une attention importante est accordée aux contraintes thermiques. Les 
essais en puissance réalisés sur le prototype nous ont permis de vérifier le bon fonctionnement 
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du convertisseur et de montrer une réduction des pertes totales du convertisseur en 
alimentation permutée. 
 
 Le travail de cette thèse représente ainsi une simple introduction à l’intégration de 
puissance. Il nous a permis d’envisager différentes topologies de transformateurs inter-
cellules et de comprendre comment leurs pertes fer peuvent être réduites. Certaines structures 
de transformateurs inter-cellules ont été déjà réalisées en pratique, la plus performante du 
point de vue des pertes fer reste à construire et à étudier. Il n’est pas exclu qu’elle soit 
pénalisée par des pertes cuivre plus importantes dans la mesure où les têtes de bobines ne 
bénéficient pas de la compensation de champ. Le présent travail sera donc complété par 
l’étude des pertes cuivre dans les têtes de bobines des structures à une bobine par phase et de 
la caractérisation comparée des différentes structures de transformateur inter-cellules en 
termes de rendement global et d’un point de vue thermique. Ce thème se poursuivra 
notamment dans le cadre de la thèse de Bernardo Cougo. 
 
 A plus long terme, l’étude pourra s’orienter vers l’intégration du condensateur de 
sortie dans la structure de transformateurs inter-cellules. Nous avons vu que dans les 
transformateurs inter-cellules, les bobinages sont séparés par une lame d’air (nous pensons ici 
à la structure circulaire « monobobine », ou à la topologie « Basso Cambo ») qui permet 
d’augmenter les fuites et de limiter les ondulations de courant. L’intégration de la capacité de 
sortie du convertisseur dans cet espace inter-bobines peut être envisagée, mais il faut étudier 
les éventuelles interactions qui peuvent se produire entre champ magnétique et électrique et 
apprendre à gérer les éventuelles interactions résultant du stockage d’énergie sous des formes 
différentes. Cet objectif fera vraisemblablement partie des travaux de recherche de l’équipe 
3DPHI dans les années qui viennent. 
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Annexe A Mise en évidence et intérêts des 
structures transformateurs 
 
Nous avons vu que dans la structure MCP avec des inductances séparées, les composants 
magnétiques sont souvent constitué de deux noyaux, un en forme de « U » et l’autre en forme 
de « I », dont l’une des colonnes étant prévue avec un entrefer.  
 Par rapport à des inductances séparées, chaque topologie de transformateur inter-
cellules bénéficie de l’effet de la compensation des ampères tours dans une fenêtre de 
bobinage. 
 Nous allons comparer en termes de distribution de champ magnétique et de résistances 
alternatives, deux structures basées sur deux enroulements identiques : 
- une correspondante à l’inductance avec entrefer (Figure A.1a), 




a) inductance avec entrefer b) transformateur 
Figure A.1 Coupe des composants magnétiques 
  
Les simulations ont réalisées sous le logiciel Comsol, dans les conditions suivantes : 
- les dimensions géométriques des noyaux correspondent à un demi d’une 
combinaison EPLT planar 58/11/38, 
- chaque spire est parcourue par un courant de 5A, 
- la densité de courant est égale à 4A/mm², 
- la section d’une spire est égale à 18,95mm². 
 La Figure A.2 montre la répartition des lignes de champ magnétique, en statique, pour 
les deux types de composants. Nous pouvons constater que l’effet transformateur lié à la 
compensation des ampères-tours conduit à un champ magnétique quasi monodimensionnel 
dans la fenêtre de bobinage et d’amplitude plus faible.  
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a) inductance avec entrefer 
 
b) transformateur 
Figure A.2 Lignes de champ magnétique pour les deux structures 
  
La Figure A.3 illustre l’évolution des résistances alternatives des bobinages en 
fonction de la fréquence de fonctionnement. Nous pouvons constater que l’effet de 
compensation des ampères tours conduit également à une réduction de la résistance 
alternative des bobinages. 
 
  
résistance alternative R1_ind résistance alternative R2_ind 
a) inductance avec entrefer 
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résistance alternative R1_transfo résistance alternative R2_transfo 
b) transformateur 
Figure A.3 Résistance alternative en fonction de la fréquence 
 
 Dans la configuration « transformateur », l’effet de peau est plus facile à limiter que 
dans les spires d’une inductance. En effet, un profil bien choisi de conducteur (conducteur 
méplat de largeur proche de l’épaisseur de peau) associé à une imbrication des bobinages 
permettent de réduire la résistance alternative due à l’effet de peau. Mais, une imbrication de 
bobinages détermine également une réduction de l’inductance de fuites, ce que n’est pas 
intéressant pour les transformateurs inter-cellules, car dans ce cas, c’est l’inductance de fuites 
qui limite les ondulations des courants de phase. 
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Annexe B Programme Matlab pour le calcul des 






k=12;%nombre de cellules 
delta_angle=(2*pi/k); 






%%%Etape numéro 1 "Définition des séquences normale et permutée"%%%%%%% 
SeqPhN=[0:1:k-1]; 
SeqPhP=mod([0:floor((k-1)/2):(k-1)*floor((k-1)/2)],k); 
  if k==4 
         SeqPhP=[0 1 3 2]; 
  end; 
  if k==6 
         SeqPhP=[0 2 4 1 5 3]; 
  end; 
  if k==8 
     SeqPhP=[0 3 6 1 4 7 2 5]; 
  end; 
if k==10 
         SeqPhP=[0 4 8 2 6 1 7 3 9 5]; 
end; 
  
%%%%Etape numéro 2 "Définition des angles de déphasage"%%%%%%%%%%%% 
N=delta_angle.*SeqPhN(1:k); % Alimentation normale 
P=delta_angle.*SeqPhP(1:k); % Alimentation permutée 
  
%%%%Etape numéro 3 "Calcul des flux magnétisants Alimentation normale"%%%% 
for j=1:k 
    Vn(j)=module*exp(i*(N(j)+w*t)); %Tensions sinusoidales - formes complexes - Alimentation normale 
    %Tensions=quantités indépendantes du temps 
    Tn(j)=(module/w)*exp(i*(N(j)+w*t-pi/2));%Intégration des tensions  
end; 
   %Définition des matrices  
     for r=1:k-1 
         for n=1:k-1 
             I(n,r)=(1/k)*(r-k*floor((1+sign(r-n))/2)); 
             U(r)=r-k; 
         end; 
     end; 
     Phin1=(1/n)*I*(Tn(1:k-1))';%flux magnétisant des premiers k-1 transfo 
     Phinp=(1/n)*(1/k)*U*(Tn(1:k-1))';%flux magnétisant des premiers k-ième transfo 
     Phimn=[Phin1;Phinp]; 
     figure(1); 
     compass(Phimn,'r'); 
     hold; 
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     compass(Vn,'k'); 
     title('Flux magnétisants en mode standard'); 
     %-------------------------% 
 %%%%Etape numéro 4 "Calcul des flux magnétisants Alimentation permutée"%%%%     
 for j=1:k 
    Vp(j)=module*exp(i*(P(j)+w*t));%Tensions sinusoidales complexes - Alimentation permutée 
    Tp(j)=(module/w)*exp(i*(P(j)+w*t-pi/2)); 
 end 
     for r=1:k-1 
         for n=1:k-1 
             I(n,r)=(1/k)*(r-k*floor((1+sign(r-n))/2)); 
             U(r)=r-k; 
         end; 
     end; 
     Phip1=(1/n)*I*(Tp(1:k-1))';%flux magnétisant des premiers k-1 transfo 
     Phipp=(1/n)*(1/k)*U*(Tp(1:k-1))';%flux magnétisant des premiers k-ième transfo 
     Phimp=[Phip1;Phipp]; 
     figure(3); 
     compass(Phimn,'b');title('Flux magnétisants en mode standard'); 
     hold; 
     compass(Vp,'k'); 
     figure(2); 
     compass(Phimp,'b');title('Flux magnétisants en mode permuté B1'); 
     hold; 
     compass(Vp,'k'); 
     %-------Normalization------- 
     an=sum(abs(Phimn)); 
     Phimax=module*Tdec/(2*n*pi);%valeur maximale du flux en sinusoidal 
     rn=(2*an/Phimax)/k; 
     ap=sum(abs(Phimp)); 
     rp=(2*ap/Phimax)/k; 
     figure(4); 
     compass(Phimn,'red'); 
     hold; 
     compass(Phimp,'blue'); 
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Figure A.4 Schéma synoptique de la carte de commande 
 
